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Проведен сравнительный анализ эффективности двух способов 
объединения каналов с отбором по максимуму и по минимуму. 
Достоверно показано, используя как аналитический подход, так и 
для верификации моделирование в MATLAB, что схема отбора по 
минимуму уступает по эффективности схеме отбора по максиму-
му. Применение некогерентного накопления до схемы объединения 
каналов приводит к выравниванию эффективности схем макси-
мального и минимального отбора. Нормирование сигналов после 
некогерентного накопления может дать преимущество по эффек-
тивности схеме с отбором по минимуму. 
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THE COMPARATIVE ANALYSIS OF TWO METHODS  
IN COMBINING SIGNALS IN MULTICHANNEL SYSTEMS 

Bartenev V.G., Bartenev M.V. 
The article devoted to the comparative analysis of two methods in combining signals in multichannel systems. It was shown, using analytical 
approach and MATLAB model verification, that in the simple case the maximum detection  method preferable. Using non coherent integra-
tion in each channel make both maximum and minimum methods equivalent. If after non coherent integration was used the adaptive con-
stant false alarm rate device the minimum detection  method become more affective for low detection probabilities.  
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Введение 

Во многих радиотехнических системах ши-
роко применяется многоканальная обработка. В 
частности, в радиолокации при построении об-
наружителей движущихся целей для повыше-
ния их эффективности используются как много-
канальные доплеровские фильтры, так и многоканаль-
ные режекторные фильтры. При этом, если в многока-
нальных доплеровских фильтрах сигнал от цели может 
появится в одном из доплеровских каналов, то в много-
канальных режекторных фильтрах цель попадает во все 
каналы, так как зона прозрачности по скорости у них 
совпадает. В этой связи в многоканальных доплеровс-
ких фильтрах используют для объединения каналов 
отбор по максимуму [1]. В многоканальных же режек-
торных фильтрах в [2] предложено осуществлять объ-
единение каналов с отбором по минимуму. Представля-
ет интерес сравнить эффективность этих двух способов 
объединения каналов применительно к многоканальной 
обработке. Без уменьшения общности подхода к реше-
нию данной задачи сравнение эффективности двух спо-
собов объединения каналов производилось после де-
тектирования сигналов. Поэтому тип и эффективность 
многоканальных доплеровских или режекторных филь-
тров в каждом канале  в данном исследовании не рас-
сматривались. Кроме того предполагалось, что на входе 

схем отбора по минимуму или по максимуму в каждом 
канале детекторы осуществляли выделение квадратов 
огибающих каждой из квадратурных составляющих и их 
суммирование. Причем в каждой квадратуре на входе 
детекторов действовал гауссов шум с нулевым средним 
и единичной дисперсией. Шум в каналах был независи-
мым. Полезные сигналы во всех каналах имели одина-
ковую случайную флюктуирующую амплитуду и были 
также независимы. 

Вероятность ложной тревоги для схемы  
с отбором по максимуму и по минимуму 

С учетом данных предположений и проделанных не-
обходимых функциональных преобразований на выходе 
N канальной схемы с отбором по максимуму для вероят-
ности ложной тревоги F было получено следующее вы-
ражение  

max /2
max 1 (1 )L NF e   ,  

а с отбором по минимуму 
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min / 2
min

L NF e , где maxL  пороги для схемы с отбо-
ром по максимуму, minL  пороги для схемы с отбором 
по минимуму. 

В табл. 1 приведены пороги для вероятностей лож-
ных тревог для разного числа каналов N = 2 и N = 8. 

Таблица 1 

F / N 2 MAX/MIN 8 MAX/MIN 
10-1 5.93/2.30 8.67 /0.57 
10-5 24.41 /11.51 27.18 /2.87 

Вероятность правильного обнаружения  
для схемы с отбором по максимуму и по минимуму 

С учетом предположений о флюктуирующем сигнале 
и проделанных необходимых функциональных преобра-
зованиях на выходе N канальной схемы с отбором по 
максимуму вероятность правильного обнаружения мо-
жет быть представлена формулой [1]: 

2
max / 2(1 )

max 1 (1 )L q ND e    ,  
где q – отношение сигнал/шум в каждом канале.  

Для схемы с отбором по минимуму 
2

min( /2(1 )
min

NL qD e  . 

 

Рис. 1. Характеристики обнаружения двухканальной схемы  
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики – аналитика) для F=0,1 

 

Рис. 2. Характеристики обнаружения двухканальной схемы  
с отбором по максимуму (крестики – моделирование, квад-
ратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки –  

моделирование, ромбики – аналитика) для F=0,00001 
Для верификации полученных формул было прове-

дено моделирование двух и восьми канальных систем с 

отбором по максимуму и минимуму для вероятности 
ложной тревоги 0,1 и 0,00001. Результаты моделирова-
ния и аналитических расчетов представлены в виде ха-
рактеристик обнаружения на рис. 1 и 3 (F = 0,1; N = 2 и 
8) и рис. 2 и 4 (F = 0,00001; N = 2 и 8). 

 

Рис. 3. Характеристики обнаружения восьмиканальной схемы 
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором  по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики - аналитика) для F=0,1 

 

Рис. 4. Характеристики обнаружения восьмиканальной схемы 
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики - аналитика) для F=0,00001 

Влияние некогерентного накопления  
в каждом канале до их объединения 

Несколько усложним задачу, добавив некогерентное 
накопление в каждый канал после детекторов перед 
схемой объединения по минимуму или по максимуму. В 
этом случае на выходе N канальной схемы с отбором по 
максимуму вероятность ложной тревоги и вероятность 
правильного обнаружения может быть представлены 
формулами, соответственно  

max max1 ( ( , , 2))NF G L NK  , 
где NK – число не когерентно накапливаемых импуль-
сов, G( ) – гамма распределение. 

max
2

max1 (1 ( / (1 ) , , 2))ND G L q NK     
Для схемы с отбором по минимуму вероятность лож-

ной тревоги и вероятность правильного обнаружения 
имеют вид 

min min(1 ( , ,2))NF G L NK  , 
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min
2

min(1 (1 ( / (1 ) , , 2))ND G L q NK    . 

 

Рис. 5. Характеристики обнаружения двухканальной схемы  
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики - аналитика) для F = 0,1  

и двух импульсов некогерентного накопления 

 

Рис. 6. Характеристики обнаружения двухканальной схемы  
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики – аналитика) для F=0,00001  

и двух импульсов некогерентного накопления 

 

Рис. 7. Характеристики обнаружения восьмиканальной схемы 
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики – аналитика) для F = 0,1  
и восьми импульсов некогерентного накопления 

В табл. 2 приведены пороги для вероятностей лож-
ных тревог для разного числа каналов и накапливаемых 
импульсов N = NK = 2 и N = NK = 8. 

Таблица 2 

F / N=NK 2 MAX/MIN 8 MAX/MIN 
10-1 9.39/4.72 31.07 /11.9 
10-5 29.95/15.89 57.73/19.63 

Для верификации полученных формул было прове-
дено моделирование двух и восьми канальных систем 
для не когерентно накапливаемых 2 и 8 импульсов  с 
отбором по максимуму и минимуму для вероятности 
ложной тревоги 0,1 и 0,00001. Результаты моделирова-
ния и аналитических расчетов представлены в виде ха-
рактеристик обнаружения на рис. 5 и 7 (F = 0,1; 
N = NK = 2 и 8) и рис.6 и 8 (F = 0,00001; N = NK = 2 и 8). 

 

Рис. 8. Характеристики обнаружения восьмиканальной схемы 
с отбором по максимуму (крестики – моделирование,  

квадратики аналитика) и с отбором  по минимуму (звездочки – 
моделирование, ромбики - аналитика) для F = 0,00001  

и восьми импульсов некогерентного накопления 

Влияние некогерентного накопления и нормировки 
сигналов в каждом канале до их объединения 

Еще более усложним задачу, добавив после детек-
торов кроме некогерентного накопления еще нормировку 
сигнала, которая используется для стабилизации веро-
ятности ложной тревоги в каждом канале перед схемой 
объединения по минимуму или по максимуму. В этом 
случае на выходе N канальной схемы с отбором по мак-
симуму вероятность ложной тревоги и вероятность пра-
вильного обнаружения может быть представлены фор-
мулами, соответственно  


1

max
max ( * )

0 max

( * )
1 1 } ,

( 1) ( * )(1 )

jNK
N

NK NN j
j

L Г NK NN jF
Г j Г NK NN L







  

   

где NK – число не когерентно накапливаемых импуль-
сов, NN – число усредняемых дискрет дальности в нор-
мировщике, N – число каналов, Г( ) – гамма функция. 



max
21

max
2 ( * )

0 max

(1 ) ( * )
1 1 } ,

( 1) ( * )(1 (1 ))

jNK
N

NK NN j
j

D
L q Г NK NN j

Г j Г NK NN L q








 
 

  
 

где q – отношение сигнал/шум. 
Для схемы с отбором по минимуму вероятность лож-

ной тревоги и вероятность правильного обнаружения 
имеют вид 

1
min

min ( * )
0 min

( * )
{ }

( 1) ( * )(1 )

jNK
N

NK NN j
j

L Г NK NN j
F

Г j Г NK NN L









  , 
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min

21
min

2 ( * )
0 min

(1 ) ( * )
{ } .

( 1) ( * )(1 (1 ))

jNK
N

NK NN j
j

D
L q Г NK NN j

Г j Г NK NN L q








 


  
 

В табл. 3 приведены пороги для вероятностей лож-
ных тревог для 8 каналов 8 накапливаемых импульсов и 
8 дискрет дальности в нормировщике. 

Таблица 3 

F/N=NK=NN=8 MAX/MIN 
10-1 0.259/0.091 
10-5 0.535/0.157 

 

Рис. 9. Характеристики обнаружения для F=0,1  
восьмиканальной схемы с отбором по максимуму (крестики – 

моделирование, квадратики аналитика) и с отбором  
по минимуму (звездочки – моделирование, ромбики – 

 аналитика) для 8 импульсов некогерентного накопления  
и 8 усредняемых дискрет в нормировщике. 

Для верификации полученных формул было прове-
дено моделирование восьми канальных систем для не

когерентно накапливаемых 8 импульсов и с усреднением 
в нормировщике 8 дискрет с отбором по максимуму и 
минимуму для вероятности ложной тревоги 0,1 и 
0,00001. Результаты моделирования и аналитических 
расчетов представлены в виде характеристик обнаруже-
ния на рис.9 (F=0,1; N = NK = NN = 8) и на рис.10 
(F = 0,00001; N = NK = NN = 8). 

 

Рис. 10. Характеристики обнаружения для F=0,00001  
восьмиканальной схемы с отбором по максимуму (крестики – 

моделирование, квадратики аналитика) и с отбором  
по минимуму (звездочки – моделирование, ромбики – 

аналитика) для 8 импульсов некогерентного накопления  
и 8 усредняемых дискрет в нормировщике 

В табл. 4 сведены воедино значения порогового сиг-
нала для вероятности правильного обнаружения 0,5 и 
вероятностей ложной тревоги 0,1 и 0,00001 для трех ти-
пов рассмотренных многоканальных систем с объедине-
нием по максимуму и минимуму. 

Таблица 4 

F /dB N=8MAX/MIN N=NK=8 MAX/MIN N=NK=NN=8MAX/MIN 
10-1 2/4 -4/-5 -4/-5 
10-5 7/12 1,25/1,25 2,5/1,5 

Заключение 

Анализ эффективности двух вариантов реализации 
объединения каналов по максимуму и по минимуму по-
казал, что сразу после квадратичного детектирования 
при любом числе каналов предпочтение следует отда-
вать схеме с отбором по максимуму. При этом потери в 
пороговом сигнале для схемы возрастают с увеличени-
ем числа объединяемых каналов. В частности, для 8 
каналов и вероятности ложной тревоги 0,00001 потери в 
пороговом сигнале для вероятности правильного обна-
ружения 0,9 составляют 12 дБ. Если же после детекти-
рования используется некогерентное накопление, нор-
мализирующее распределение в каждом канале до 
схем объединения каналов, происходит выравнивание 
эффективности отбора по максимуму и по минимуму. 

Введение дополнительно нормирования сигналов для 
целей стабилизации ложных тревог после некогерентно-
го накопления искажает вид распределения в каждом 
канале, что приводит к преимуществу по эффективности 
отбора по минимуму, особенно для малых вероятностей 
ложных тревог и малых вероятностей правильного об-
наружения. 
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Показана возможность использования двухканальной адаптив-
ной системы с перекрестным управлением коэффициентами 
фильтрации для режекции пассивных коррелированных помех при 
использовании ЛЧМ-сигнала в качестве зондирующего. Приведены 
условия, при которых возможно в принципе использование такой 
системы, а также целесообразно применение тех или иных мето-
дов спектрального анализа сверхвысокого разрешения для форми-
рования коэффициентов фильтра. Показано, что при выполнении 
определенных условий наилучшие результаты в плане подавления 
помех дает использование алгоритма Штиглица-МакБрайда для 
формирования весовых коэффициентов.Предложена адаптивная 
СДЦ, при использовании которой минимизируются искажения по-
лезного ЛЧМ-сигнала, содержащегося во входной неклассифициро-
ванной выборке наблюдения. 

УДК 621.396.96+621.391.821 

ИССЛЕДОВАНИЕ ВЛИЯНИЯ ПЕРЕКРЕСТНЫХ СВЯЗЕЙ  
АДАПТИВНОГО РЕЖЕКТОРНОГО ФИЛЬТРА НА ЗОНДИРУЮЩИЕ СИГНАЛЫ  
С ВНУТРИИМПУЛЬСНОЙ МОДУЛЯЦИЕЙ 

Гордеев А.Ю., ст. преп. кафедры ИСКМ ВолГУ, e-mail: alexurgor2008@gmail.com. 

THE RESEARCH OF THE ADAPTIVE NOTCH FILTER  
CROSS-LINKS’ IMPACT ON PROBING SIGNALS WITH INTRA-MODULATION 

Gordeev A.U. 
The potential of implementation of two-channel adaptive systemwith filtering weights cross-control for the passive correlated inter-
ference suppression and using probing chirp-signal is presented in the article. The conditions under which considered system usage 
is theoretically acceptable and also certain spectral analysis super resolution techniques implementation is reasonable for the filter 
weights generation are adduced.The Steiglitz-McBride algorithm implementation yielded the best results in terms of the most effi-
cient interference suppression under certain conditions are presented. The adaptive MTI, which usage minimizes contained in input 
unclassified sample of observations wanted chirp-signalis proposed.  

Key words: adaptive filter, spectral analysis, super resolution, the Steiglitz-McBride algorithm, chirp-signal, correlated inter-
ference, cross-links, notch filter, MTI system, pulse-compression filter, Doppler filter, filter weights generation. 

 
Ключевые слова: адаптивный фильтр, спект-

ральный анализ, сверхвысокое разрешение, 
алгоритм Штиглица-МакБрайда, ЛЧМ-сигнал, кор-
релированная помеха, перекрестные связи, ре-
жекторный фильтр, система СДЦ, фильтр сжа-
тия, доплеровский фильтр, формирование ве-
совых коэффициентов. 
Введение 

Данная статья продолжает цикл работ по 
исследованию системы адаптивной фильтра-
ции, основанной на перекрестном управлении 
коэффициентами фильтров в двух частотных 
каналах при формировании их по методам 
спектрального анализа сверхвысокого разре-
шения (СА СВР), начатый в работе [1] и продол-
женный в работах [2-9]. Сама исследуемая система 
представляет собой адаптивный режекторный фильтр, 
структурная схема которого представлена на рис. 1. 

На данной схеме через 1.X обозначены обычные 
нерекурсивные КИХ-фильтры, описываемые стандарт-
ным для этого типа цифровых фильтров линейно-
разностным уравнением: 

     
1

0

M

m

y n a m z n m




   (1) 

где [ ], {0; 1}a m m M   (на схеме 12[ ]a m  и 21[ ]a m , где 
первая цифра индекса обозначает на основании вход-
ной выборки какого канала были сформированы коэф-
фициенты, а вторая – в каком канале режекторного 
фильтра они используются для фильтрации) – весовые 
коэффициенты, получаемые адаптивным путем, [ ]z n  

(на схеме 1[ ]z n  и 2[ ]z n  в двух различных частотных 
каналах) – значения комплексной входной неклассифи-
цированной (содержащей как коррелированную помеху, 
так и полезный сигнал) выборки наблюдения, [ ]y n  – 

выходной сигнал. Блоки 2.X, как видно из схемы на рис. 1, 
представляют собой блоки адаптивного формирования 
весовых коэффициентов [ ]a m  для фильтров 1.X. 

 

Рис. 1. Структурная схема  
адаптивного режекторного фильтра  

с перекрестным управлением коэффициентами фильтрации 
Вкратце принцип работы фильтра, показанного на 

рис. 1, можно описать следующим образом. На два 
имеющихся входа In1 и In2 поступают неклассифициро-
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ванные выборки наблюдения, в данном случае 1[ ]z n  и 

2[ ]z n , отличающиеся либо несущей частотой сигналов, 
на основании которых они получены, либо частотой по-
вторения. Неклассифицированная выборка 1[ ]z n  со вхо-
да In1 подается на вход блока 2.2, где с использовани-
ем методов СА СВР на основе этой выборки формиру-
ется набор коэффициентов 12[ ]a m , {0; 1}m M  , кото-
рые затем поступают в блок 1.2, где используются в ка-
честве коэффициентов нерекурсивного фильтра, осу-
ществляющего обработку неклассифицированной вы-
борки наблюдения 2[ ]z n , поступающей в то же самое 
время на вход In2. Аналогичным образом осуществля-
ется и обработка входной выборки 1[ ]z n  I канала с ис-

пользованием коэффициентов 21[ ]a m , сформированных 

по выборке II канала – 2[ ]z n . Поскольку целевым пред-
назначением фильтра, показанного на рис. 1 и весьма 
подробно описанного в работе [1], является режекция 
коррелированных помех, то нам достаточно получить 
«очищенную» входную выборку наблюдения хотя бы в 
одном из частотных каналов, поэтому в качестве выхода 
адаптивного фильтра можно использовать выход любо-
го из указанных на схеме КИХ-фильтров 1.X, а выход 
другого нерекурсивного КИХ-фильтра системы можно 
заглушить. На рис. 1 в качестве выхода адаптивного 
фильтра использован выход нерекурсивного фильтра 1.2. 

В настоящей работе рассматривается прохождение че-
рез указанный адаптивный фильтр зондирующего ЛЧМ-
сигнала, сжатие которого производится после межпери-
одной обработки. 
Анализ результатов обработки адаптивным 
фильтром неклассифицированной выборки, 
содержащей ЛЧМ-сигнал 

В рамках исследования, результаты которого пред-
ставлены в данной статье, ставилась задача найти от-
веты на следующие важные вопросы: 

Установить, возможна ли фильтрация системой, по-
казанной на рис. 1 и рассмотренной в работах [1-9], не-
классифицированной выборки наблюдения, содержа-
щей полезный ЛЧМ-сигнал, при отсутствии или мини-
мальности искажений его формы, и если возможна, то 
при каких условиях. 

Определить, какой из методов СА СВР при форми-
ровании коэффициентов адаптивного фильтра обеспе-
чивает наилучшее подавление коррелированных дис-
кретных помех (в нашем случае «ангелов») при обра-
ботке неклассифицированной выборки наблюдения, 
содержащей полезный ЛЧМ-сигнал, не искажая форму 
этого сигнала.  

Следует сразу оговориться, что многие значения па-
раметров рассматриваемых сигналов и адаптивной си-
стемы были выбраны с целью удобства наглядного пред-
ставления результатов обработки входных выборок дан-
ных. Также необходимо отметить, что в рассматриваемом 
случае адаптивный режекторный фильтр с перекрестным 
управлением коэффициентами располагался до фильтра 
сжатия, то есть считалось, что система СДЦ, содержащая 
этот фильтр, имеет классическую структуру. 

Рассмотрим теперь подробнее сами сигналы – по-
лезный и помеху. В качестве помех мы будем рассмат-
ривать «ангелы», то есть оптически ненаблюдаемые 
объекты, но видимые в радиолокационном диапазоне. 
Полезный сигнал в комплексной форме будет описы-
ваться выражением: 

  0 0
0

0

, | | / 2,
( ) ( ) ,  

0, 
(

| | / 2,
)Si t S

S S

a t t T
S t a t e a t t

t t T
  

     
   (2) 

где нкT t t   – длительность ЛЧМ-сигнала, н
0

( )  
2

кt tt 
 , 

нt – время начала импульса, кt – время окончания им-

пульса, 0Sa  – амплитуда прямоугольной огибающей, а 

( )S t представляет собой следующее выражение:  

 
0

Δ2 1 ,S S
ft f t t

Tf
 

 
    

 
  

где Sf  – доплеровский сдвиг начального значения не-

сущей частоты ЛЧМ-сигнала, Δf  – ширина спектра вход-

ного ЛЧМ-сигнала ( 0Δ , к н кf f f f f    где 0нf f  и 

кf  – начальное и конечное значения несущей частоты 
ЛЧМ-сигнала). 

Поскольку «ангелы» представляют собой эхо-откли-
ки, практически аналогичные полезному сигналу, но с 
меньшими доплеровскими сдвигами частот, то для их 
описания можно записать следующее выражение 

( ) ( )( ) ( ) ( ) ,c mi t i t
c mx t a t e a t e      (3) 

где выражения для амплитуд и фаз соответственно пас-
сивной помехи ( ( )ca t  и ( )c t ) и эхо-отклика от местного 

предмета ( ( )ma t  и ( )m t ) весьма сходны с выражением 
(1). Таким образом, входной сигнал, являющийся источ-
ником неклассифицированной выборки наблюдения, 
будет представляться в виде 

( ) ( ) ( ) ( ),z t s t x t t      (4) 

где полезный сигнал ( )s t  и коррелированная помеха 

( )x t  описываются соответственно выражениями (1) и 

(2), а m ( )t  – белый шум с нормальным распределе-
нием и СКО (средне-квадратичное отклонение) 0,1   

В рассматриваемом далее случае параметры сигна-
лов и системы следующие: 0 1Sa   (некоторая условная 

нормировочная единица), 0 2ca  , 0 3ma  , T = 51,2 мкс, 

350Sf  Гц, Δ 1 0 / 20f  МГц (соответственно база ЛЧМ-

сигнала m = 512/1024), 01  500 f  МГц (начальное значе-
ние несущей для первого канала обработки адаптивного 
фильтра), 02  550 / 700f  МГц. Для удобства построения 
спектров сигналов принимаем  512N   элементов вход-
ной неклассифицированной выборки, содержащих весь 
ЛЧМ-импульс (один импульсный объем). Частота дис-
кретизации при этом составляет Д 1 0f  МГц, порядок 
фильтра при всех испытаниях равен 6 (для сравнения с 
результатами предыдущих публикаций). 

На рис. 2 показаны спектры входных неклассифици-
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рованных выборок данных с параметрами Δ 1 0f  МГц, 

01  500 f  МГц, 02  550f  МГц. Пунктирной линией пока-
зан спектр выборки I канала, а сплошной – II канала. 
Здесь и далее по оси OX отложена частота в Гц 
( *1000 /  Гц,  {0;255}, n N n n – номер точки), а по оси 
OY – значение амплитуды в дБ. Через «/» в пояснениях 
к рисункам указаны частотные параметры сигналов, при 
которых получены результаты исследований. 

На рис. 3 представлены результаты обработки вход-
ной выборки в I канале фильтра (согласно рис. 1) при 
формировании коэффициентов на основе входной вы-
борки из II канала по алгоритму Берга [10-12] (здесь и 
ниже выходным каналом системы на рис. 1 будем счи-
тать канал с меньшей частотой несущей, то есть I ча-
стотный канал, что делается для облегчения некоторых 
вычислительных операций и в силу произвольности вы-
бора выходного канала нашей адаптивной системы). 
Здесь, как и в дальнейшем, черной пунктирной линией 
показан спектр входной выборки I канала, пунктирной с 
точкой – спектр этой же выборки после обработки с пе-
рекрестным управлением коэффициентами, черной 
сплошной – после обработки фильтром с коэффициен-
тами, формируемыми на базе выборки из этого же кана-
ла. Видно, что, несмотря на достаточно хорошее подав-
ление пассивной помехи (на 13 и 21 дБ, соответствен-
но), происходит не только некоторое подавление, но и 
искажение полезного ЛЧМ-сигнала (до 1-2 дБ, если срав-
нивать по краям спектра). 

 
Рис. 2. Спектры входных сигналов для выборок  
с разными стартовыми несущими частотами; 

01 02Δ / 1 0 / 500 // 550f f f  МГц 

 
Рис. 3. Спектры входного  

и выходных сигналов после фильтрации  
по методу Берга, 01 02Δ / 1 0 / 500 // 550f f f  МГц 

На рис. 4 показаны весьма похожие результаты для 
случая формирования коэффициентов фильтра по ме-
тоду Прони [10, 11, 13]. 

 
Рис. 4. Спектры входного и выходных сигналов,  

содержащих полезный ЛЧМ-отклик, при фильтрации  
по методу Прони; 01 02Δ / 1 0 / 500 // 550f f f  МГц 

Можно заметить, что в этом случае первая компо-
нента помехи подавляется на 1 дБ лучше, а вторая – на 
1-1,5 дБ хуже, полезный же сигнал искажается так же, 
как и в предыдущем случае. Что касается методов Юла-
Уокера, максимальной энтропии и линейного предсказа-
ния[10-12], то результаты фильтрации входных выборок 
при формировании весовых коэффициентов на основе 
этих методов показали (как и в работах [1-6] для случая 
неизменной несущей) худшее подавление пассивных 
помех, чем в рассмотренных выше случаях, при этом 
обеспечивая практически идентичное искажение ЛЧМ-
сигнала. Поэтому результаты применения этих методов 
СА СВР для формирования коэффициентов адаптивно-
го фильтра здесь не приводятся. 

Однако и метод Штиглица-МакБрайда [14, 15], обес-
печивавший наилучшее подавление пассивных помех в 
случаях постоянной несущей и потому считавшийся луч-
шим методом СА СВР в предыдущих работах [2, 4-9], 
посвященных данной тематике, также дал на первый 
взгляд неожиданно плохой результат (рис. 5). 

 
Рис. 5. Спектры входного и выходных сигналов,  

содержащих полезный ЛЧМ-отклик,  
при фильтрации по алгоритму Штиглица-МакБрайда; 

01 02Δ / 1 0 / 500 // 550f f f  МГц 

Обеспечивая по-прежнему хорошую режекцию пас-
сивных помех, данный метод в случае применения его 
при указанных выше параметрах сигналов и адаптивной 
системы создает наибольшее искажение и подавление 
полезного ЛЧМ-сигнала, что делает такую технику 
фильтрации абсолютно неприменимой. 

Тем не менее, несмотря на представленные выше 
неудовлетворительные результаты работы адаптивного 
фильтра при использовании всех методов СА СВР, в 
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ходе проведенного исследования было найдено усло-
вие, накладываемое на связь частотных параметров 
зондирующих сигналов, при котором обеспечивается 
такое же подавление пассивных помех, как и в случае 
постоянной несущей (для соответствующих методик СА 
СВР), при том, что форма ЛЧМ-сигнала полностью со-
храняется: 

02 01 02 01Δ ,   т.е. min 10Δ .f f f f f f    (5) 

Справедливость данного критерия хорошо иллю-
стрируется рис. 6 и 7. 

 
Рис. 6. Спектры входного  

и выходных сигналов после фильтрации по методу Прони, 

01 02Δ /  20 / 500 / 550/f f f  МГц 

 
Рис. 7. Спектры входного  

и выходных сигналов после фильтрации по методу Берга, 

01 02Δ /  20 / 500 / 550/f f f  МГц 

На данных рисунках показаны результаты фильтрации 
при формировании коэффициентов по методам Прони  
и Берга соответственно: Δ  20f  МГц, 01  500 f  МГц, 

02  700f  МГц. Видно, что в этом случае спектры полез-
ных ЛЧМ-сигналов не только не искажаются, но и проис-
ходит усиление этих сигналов на 2,5-3,0 дБ при сохра-
нении почти такого же качества фильтрации пассивных 
помех (составляющая ( )ca t  помехи ( )x t  из выражения 
(2) подавляется несколько хуже). Если же при заданных 
выше значениях Δf , 01f  и 02f  использовать алгоритм 
Штиглица-МакБрайда для формирования коэффициен-
тов фильтра, то результат иллюстрирует рис. 8. Хорошо 
заметно, что при таких значениях частот спектр ЛЧМ-
импульса искажается значительно меньше, при этом 
уровень полезного сигнала возрастает на 5-6 дБ, а 
уровни обеих компонент помехи по-прежнему снижают-

ся до 3-3,5 дБ. Однако, в силу по-прежнему существен-
ных искажений полезного сигнала (разница до 1,5 дБ, 
считая по краям спектра), использование данного алго-
ритма СА СВР для формирования коэффициентов все 
так же невозможно. 

Спектры входных выборок обоих каналов фильтра 
представлены на рис. 9. Видно, что за счет большого 
значения 02f  спектр полезного ЛЧМ-сигнала во II кана-
ле фильтрации практически не помещается в пределах 
выбранного нами доплеровского диапазона в 500 Гц 
(упирается в ограничение Найквиста по доплеровской 
частоте). 

 
Рис. 8. Спектры входного и выходных сигналов  

после фильтрации по методу Штейглица-МакБрайда; 

01 02Δ /  20 / 500 / 700/f f f  МГц 

 
Рис. 9. Спектры входных сигналов для выборок 
с разными стартовыми несущими частотами; 

01 02Δ /  20 / 500 / 700/f f f  МГц 

Причиной недостаточной эффективности примене-
ния метода Штиглица-МакБрайда при наличии в выбор-
ке полезного ЛЧМ-сигнала в случаях, проиллюстриро-
ванных на рис. 5 и рис. 8, является особенность этого 
алгоритма, заключающаяся, как уже указывалось в ра-
ботах [2-6], в среднеквадратичной сходимости импульс-
ной характеристики адаптивного фильтра к входной не-
классифицированной выборке, на основе которой эта 
характеристика формируется. Исходя из данной осо-
бенности и эмпирических данных, полученных в ходе 
выполнения данной работы, установлено, что алгоритм 
Штиглица-МакБрайда можно эффективно применять при 
выполнении следующего условия: 

02 01 20Δ .f f f   (6) 
На рис. 10 показаны результаты фильтрации при 
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применении метода Штиглица-МакБрайда и выполнении 
указанного условия (4) по нижней границе. Параметры 
сигналов и системы в этом случае: Δ 1 0f  МГц, 

01  500 f  МГц, 02  700f  МГц. В этом случае разница в 
уровнях кромок полезного ЛЧМ-импульса составляет 
менее 0,4 дБ, т.е. полезный сигнал практически не иска-
жается. Для сравнения на рис. 11 приведены результа-
ты фильтрации с использованием метода Прони при тех 
же значениях всех частот. Хорошо видно, что качество 
передачи полезного сигнала практически такое же, как и 
для метода Штиглица-МакБрайда, при этом пассивные 
помехи подавляются гораздо хуже (на 9 и 8 дБ, соответ-
ственно). При этом полезный сигнал в случае примене-
ния последнего усиливается на 6 дБ, а в случае приме-
нения метода Прони – на 3 дБ. Результаты применения 
других методов СА СВР для формирования коэффици-
ентов фильтра при указанных выше значениях Δf  и 

01 02/  f f  здесь не приводятся, поскольку они не лучше 
результатов применения метода Прони. 

 
Рис. 10. Спектры входного и выходных сигналов  

после фильтрации по методу Штиглица-МакБрайда; 

01 02Δ / 1 0 / 500 // 700f f f  МГц 

 
Рис. 11. Спектры входного и выходных сигналов  

после фильтрации по методу Прони; 

01 02Δ / 1 0 / 500 // 700f f f  МГц 

Однако все сказанное выше справедливо для ам-
плитудных спектров ЛЧМ-сигнала. Если же рассматри-
вать фазовый спектр сигнала, прошедшего через ре-
жекторный фильтр с перекрестными связями, то мы 
столкнемся с неприятной картинкой – рис. 12. Черной 
пунктирной линией обозначается спектр входной выбор-
ки, а красной пунктирной – выходной выборки после 
перекрестной адаптивной фильтрации. Хорошо видно, 
что в интересующей нас области в районе доплеровской 

частоты 350Sf  Гц фаза ЛЧМ-сигнала, прошедшего че-
рез режекторный фильтр, представляет собой ярко вы-
раженную нелинейную функцию, полученную из исход-
ной нелинейной квадратичной функции фазы входного 
ЛЧМ-сигнала посредством нелинейного преобразова-
ния. Лучше всего это видно на ФЧХ рассматриваемых 
адаптивных фильтров с разными технологиями форми-
рования весовых коэффициентов – рис. 13 и рис. 14. 

 
Рис. 12. Фазовые спектры входного и выходного сигналов, 

содержащих полезный ЛЧМ-отклик, при фильтрации по алго-
ритму Штиглица-МакБрайда; 01 02Δ / 1 0 / 500 // 550f f f  МГц 

 
Рис. 13. ФЧХ режекторного фильтра  

с весовыми коэффициентами, формируемыми  
по методу Прони, 01 02Δ /  20 / 500 / 700/f f f  МГц 

 
Рис. 14. ФЧХ режекторного фильтра  

с весовыми коэффициентами, формируемыми  
по методу Штиглица-МакБрайда, 

01 02Δ /  20 / 500 / 700/f f f  МГц 

Видно, что в районе сосредоточения спектра полез-
ного сигнала (в области 180-187 точки) происходят рез-
кие знакопеременные скачки фазы, причем для метода 
Прони искажение фазы меньше, чем для метода Штиг-
лица-МакБрайда. Результат вполне закономерный, если 
учесть, что рассматриваемый фильтр является адап-
тивной системой с перекрестным управлением коэффи-
циентами. 
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Попытаемся аналитически определить искажения 
выходного ЛЧМ-сигнала прошедшего фильтр сжатия по 
сравнению с «чистым» полезным входным сигналом, 
прошедшим этот же фильтр. Предполагаем, что выпол-
няются найденные выше условия неискажения ампли-
тудного спектра ЛЧМ-сигнала вида (4) и (5) для соответ-
ствующих методов формирования весовых коэффици-
ентов адаптивного режекторного фильтра. Чисто мате-
матически сигнал на выходе согласованного фильтра 
будет представлять собой свертку входного сигнала с 
импульсной характеристикой фильтра и в то же самое 
время будет являться обратным преобразованием 
Фурье от своего комплексного спектра: 

1( ) ( )* ( ) ( ) ,
2

j tc t s t h t C j e d 







      (6) 

где ( )C j  – спектр выходного сигнала, ( )h t  – импульс-
ная характеристика согласованного фильтра, кроме то-
го, для начала будем считать, что на согласованный 
фильтр подается «чистый» сигнал. Для согласованного 
фильтра, как известно, импульсная характеристика 
представляется в виде *( ) ( ),h t s T t    ее спектр, то 
есть частотная характеристика, представляет собой 

функцию *( ) ( ) j TH j S j e     . Соответственно спектр 

выходного сигнала ( ) ( ) ( )C j S j H j     , а выражение 
(5) для выходного сигнала примет вид: 

 

'

*

*

1( ) ( ) ( )
2

1 ( ) ( ) ,
2

j t T

j t

c t S j S j e d

S j S j e d





  


  



 








 







 

 
 (7) 

где 't t T  . 
Данное выражение справедливо для случая поступ-

ления на вход согласованного фильтра «чистого» ЛЧМ-
сигнала. Поскольку в нашем случае входной комплекс-
ный сигнал ( )z t  представляет собой смесь трех раз-
личных компонент (см. выражение (3)), которая прохо-
дит режекторный фильтр с перекрестными связями, то 
(несмотря на почти полное подавление помеховой со-
ставляющей при соответствующих условиях на разнос 
несущих частот и ширину спектра ЛЧМ) на входе согла-
сованного доплеровского фильтра будет по-прежнему 
смесь трех различных сигнальных компонент, причем 
фазовый спектр полезного сигнала на выходе режектор-
ного фильтра значительно отличается от спектра этого 
же сигнала на его входе и, соответственно, от спектра 
зондирующего импульса. Будем обозначать полезный 
сигнал после прохождения режекторного фильтра как 

( )s t , а его спектр – как ( )S j . Выясним, насколько от-
личия в фазовых спектрах зондирующего и прошедшего 
перекрестную фильтрацию сигналов, показанные на 
рис. 12 влияют на вид выходного сигнала согласованно-
го фильтра. Спектр полезной составляющей входного 
сигнала согласованного фильтра – выходного сигнала 
режекторного фильтра: 

( ( ))( ) | ( ) | arg S jS j S j e   
    

( ) ( )( ) ( ) , ( ) ( ) ( ).j jS e kS j e                 (8) 

В данном выражении учтено, что при соблюдении 
найденных нами условий (4) или (5) (для соответствую-
щих методик формирования весовых коэффициентов) 
амплитудные спектры входного и выходного полезного 
сигналов совпадают с точностью до некоторого масшта-
бирующего множителя k , а фазовые спектры различа-
ются на некоторую нелинейную, как видно из рис. 12 или 
13, ФЧХ ( )  адаптивного режекторного фильтра. Здесь 

( )   и ( )  – фазовые спектры выходного и входного 
сигналов соответственно. Для упрощения дальнейших 
математических выкладок будем считать, что на вход 
согласованного фильтра подается только искаженный 
полезный ЛЧМ-сигнал, хотя в силу сказанного выше это 
совсем не так. Предположим, что за счет корреляционной 
обработки, осуществляемой согласованным фильтром, и 
малый уровень остатков помеховой составляющей, и 
белый шум, содержащийся в реальном входном сигнале, 
не будут оказывать сколько-нибудь существенного влия-
ния на результат согласованной фильтрации, поэтому в 
данном рассмотрении мы ими пренебрегаем. Ниже, при 
рассмотрении результатов экспериментов с реальным 
входным сигналом, будет хорошо видно, что это действи-

тельно так. Подставляя ( )S j  вместо ( )S j  в выраже-
ние (6) и учитывая выражение для спектра искаженного 
ЛЧМ-сигнала (7), получим следующее выражение для вы-
ходного сигнала согласованного доплеровского фильтра: 

   

 

'

'

˙
' *

2 ( ( ))

1( )
2

1 .
2

j t

j t

t S j S j e d

k S j e

c

d



  

  


 








 



 







  


 (9) 

Посредством достаточно сложных математических 
преобразований, включающих в себя нахождение рас-
пределения квазистохастической величины ( )   на 
основании учета перекрестной технологии формирова-
ния ее по методу Штиглица-МакБрайда, можно устано-

вить, что ' '( ) ( )c t k c t   (точнее, 
2 2' 2 '( ) ( )t k c tc   , кро-

ме момента времени ' 0,t   что соответствует моменту 
времени t T ). То есть, другими словами, прошедший 
согласованный фильтр выходной сигнал адаптивного 
режекторного фильтра, содержащий полезный ЛЧМ-
сигнал, сходится к масштабированной по амплитуде 
копии выходного сигнала согласованного фильтра для 
случая обработки «чистого» ЛЧМ-импульса в средне-
квадратичном. Результат согласованной фильтрации 
реального сигнала ( )z t , прошедшего предварительную 
режекторную фильтрацию, изображен на рис. 14 в срав-
нении с выходным сигналом согласованного фильтра 
при «чистом» входном ЛЧМ-сигнале.Здесь и в дальней-
шем по оси ординат откладывается амплитуда в дБ, а 
по оси абсцисс – время в мкс ( * 0,1n мкс, где n – номер 
точки). Поскольку центральный пик превышает боковые 
лепестки всего на 11-13 дБ, а для большинства практи-
ческих задач необходимо подавлять боковые лепестки 
минимум на 30 дБ, то при согласованной обработке, 
безусловно необходимо использовать амплитудное взве-
шивание, например, гауссовым окном. Однако данный 
вопрос непосредственно не связан с тематикой статьи, 
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поэтому здесь мы его рассматривать не будем. Можно 
лишь сказать, что результаты применения амплитудного 
взвешивания при обработке сигнала ( )s t  полностью ана-
логичны результатам (для соответствующих окон) обра-
ботки «чистого» сигнала ( )s t . 

 
Рис. 15. Абсолютные амплитудные значения (в дБ)  

выходных сигналов после согласованной фильтрации  
«чистого» ЛЧМ-сигнала (черная сплошная линия)  

и выходного сигнала адаптивного  
режекторного фильтра (красный пунктир) 

На рис. 14 все же заметны некоторые небольшие ис-
кажения выходного сигнала согласованного фильтра по 
времени, в частности, главный лепесток смещен к нача-
лу оси времени и ширина его несколько больше ширины 
главного лепестка при «чистом» сигнале.  
Заключение 

Таким образом, подводя итог всему исследованию, прове-
денному в данной статье, можно сформулировать следующие-
основные выводы: 

1. Применение для формирования весовых коэффициентов 
предложенного в работах [1-9] адаптивного режекторного фильт-
ра-обелителя с перекрестными связями, методов СА СВР, та-
ких, как метод Берга, Юла-Уокера, максимальной энтропии, 
линейного предсказания и Прони в случае применения ЛЧМ-
импульсов в качестве зондирующих сигналов целесообразно 
только в случае выполнения условия (4). Только тогда полез-
ный ЛЧМ-сигнал проходит адаптивный фильтр практически 
неискаженным. Использование же для формирования весовых 
коэффициентов метода Штиглица-МакБрайда в случае выпол-
нения условия (4) и не выполнения условия (5) приводит к ис-
кажению полезного сигнала. В ходе работы было установлено, 
что применение метода Штейглица-МакБрайда возможно толь-
ко при выполнении условия (5). 

2. Если ширина спектра полезного ЛЧМ-сигнала Δf  и раз-
нос стартовых частот ЛЧМ-сигналов в обоих каналах обработки 

01f  и 02f  такие, что выполняется условие (5), то применение 
для формирования весовых коэффициентов фильтра в этих 
каналах метода Штиглица-МакБрайда позволяет достичь 
наибольшей эффективности в плане подавления дискретных 
коррелированных помех по сравнению с другими методами СА 
СВР. Данное утверждение справедливо, как было в данной 
работе показано, при использовании в качестве режекторного 
фильтра, стоящего перед фильтром сжатия, адаптивной си-
стемы с перекрестными связями для случая применения в ка-
честве зондирующих сигналов ЛЧМ-импульсов.  

3. Если при использовании исследуемого адаптивного ре-
жекторного фильтра с перекрестными связями для обработки 

входных сигналов на разных несущих соблюдаются условия на 
соответствующие частоты в виде (5), при формировании весовых 
коэффициентов по алгоритму Штиглица-МакБрайда, или (4), при 
формировании коэффициентов на основании любого другого 
метода СА СВР, то после сжатия выходных сигналов адаптивно-
го фильтра обычным согласованным фильтром, последние соот-
ветствуют отмасштабированной копии выходного сигнала того 
же фильтра сжатия при обработке «чистого» ЛЧМ-импульса в 
среднеквадратичном смысле. 

Выражаю благодарность Бартеневу В.Г. за постановку за-
дачи. 
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Приводится постановка и решение задачи синтеза КИХ-
фильтра с линейной фазой методами дискретного программирова-
ния. Рассмотрены варианты решения задачи синтеза целочислен-
ного КИХ-фильтра с симметричными и свободными коэффициен-
тами. Проводится сравнительная оценка их селективной способно-
сти по результатам программной реализации фильтров на цело-
численной цифровой платформе. 

УДК 621.396 

СИНТЕЗ ЦЕЛОЧИСЛЕННЫХ ЦИФРОВЫХ КИХ-ФИЛЬТРОВ С ЛИНЕЙНОЙ ФАЗОЙ 
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INTEGER DESIGN OF FIR FILTERS WITH LINEAR PHASE 
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This paper presents the formulation and solution of the problem of synthesis of digital FIR-filter with linear phase by integer nonline-
ar mathematical programming. The article considers solutions of the problem of synthesizing an FIR-filter with symmetrical and with 
free integer coefficients. Comparative evaluation of selective ability according to the results of software implementation of those  
integer filters on a digital platform is presented. 
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Ключевые слова: цифровой КИХ-фильтр, 

многокритериальный синтез, целочисленное не-
линейное программирование, цифровой фильтр 
с линейной фазой, целочисленное проектиро-
вание. 

Введение 

Линейность фазовой характеристики является одним 
из ключевых требований к цифровым фильтрам, осу-
ществляющим селекцию полезного сигнала в заданном 
частотном диапазоне. Нелинейность фазы коэффици-
ента передачи фильтра может вызывать значительные 
искажения полезного сигнала при его частотной селек-
ции, что делает невозможным практическое использо-
вание такого фильтра в широком спектре задач цифро-
вой обработки сигналов (ЦОС). Поэтому современные 
требования весьма жёстко регламентируют фазовую 
линейность коэффициента передачи цифрового филь-
тра – фазовые искажения ( )   для большинства 
приложений ЦОС не должны превышать 1–3 градусов в 
рабочей полосе частотной селекции полезного сигнала. 

Цифровой КИХ-фильтр является, как известно, дис-
кретной системой, для которой соотношение между 
входной xn и выходной yn временными последователь-
ностями определяется уравнением линейной свёртки  

0

N

n k n k
k

y h x 


  ,  (1) 

где постоянные коэффициенты hk являются отсчётами 
импульсной характеристики фильтра. Входное окно 
фильтра составляет N+1 отсчётов, при этом значение N 
определяет порядок КИХ-фильтра. Его передаточная 
функция имеет вид 

0
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H z h z
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а частотная характеристика представляет собой триго-
нометрический полином: 
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С фазо-частотной характеристикой (ФЧХ) фильтра 
( )   связаны фазовая p  и групповая (ГВЗ) g  за-

держки, определяемые соотношениями: 
( )( )p
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   и 

( )( ) .g
 

 



 
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Классическим вариантом обеспечения линейности 
фазовой характеристики КИХ-фильтра является, как 
известно, условие симметрии (или антисимметрии) его 
импульсной характеристики: 

( ),   0,1,2,...kh h N k k N     (3) 
Принято считать, что данное условие оказывается 

полезным и с точки зрения размерности задачи синтеза 
фильтра, поскольку оно приводит к уменьшению числа 
переменных (искомых коэффициентов фильтра) в два 
раза, забывая, правда, о том, как это отразится на се-
лективной способности фильтра. Ведь данное условие 
определяет теоретическую линейность фазы коэффи-
циента передачи на всём главном интервале цифровых 
частот от нуля и до частоты Найквиста, то есть как в 
полосе (ах) пропускания фильтра, так и в переходной 
полосе и полосе непропускания. Требование линейно-
сти фазы в полосе пропускания фильтра (то есть по от-
ношению к полезному сигналу) совершенно корректны и 
необходимы, как мы уже отмечали. Однако вне полосы 
пропускания по отношению к неполезным сигналам фа-
зовая линейность коэффициента передачи совершенно 
избыточна – ведь подавлять сигналы можно при любой 
фазе коэффициента передачи цифрового фильтра. 
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На сегодняшний день классическими методами рас-
чета КИХ-фильтров с линейной фазой являются, как 
известно, методы взвешивания с помощью окна, методы 
частотной выборки, методы расчета оптимальных (по 
Чебышеву) фильтров и некоторые другие подходы [1–6]. 
Данные методы, однако, не позволяют спроектировать 
КИХ-фильтр с линейностью фазы только в требуемой 
полосе пропускания. Другой особенностью является то, 
что классическое проектное решение может быть полу-
чено только в вещественном или даже комплексном 
(для структур с частотной выборкой, например) много-
мерном пространстве состояний, что существенно ос-
ложняет или даже делает невозможным реализацию 
такого решения на цифровых платформах с целочис-
ленной арифметикой цифровых вычислений, прежде 
всего на программируемой логике и микроконтроллерах. 

Целью данной публикации является:  
1) рассмотреть решение задачи синтеза КИХ-фильт-

ра, реализуемого на основании свёртки (1) и обеспечи-
вающего линейность ФЧХ только в требуемой полосе 
пропускания фильтра; 

2) получить решение данной задачи в целочислен-
ном пространстве состояний, что позволит легко его 
реализовать на любых целочисленных цифровых плат-
формах; 

3) оценить на конкретном примере уровень выигры-
ша в селективности данного решения по сравнению с 
вариантом классической симметрии импульсной харак-
теристики фильтра. 

В работах [7–9] была показана возможность решения 
такой задачи, то есть обеспечения технической линей-
ности фазы только в полосе пропускания, для целочис-
ленного БИХ-фильтра при его проектировании метода-
ми целочисленного нелинейного программирования 
(ЦНП). В данной статье рассматривается возможность 
применения данного подхода и для синтеза каскадных 
целочисленных КИХ-фильтров с линейной ФЧХ. 

Моделирование целочисленного КИХ-фильтра 

Среди множества структур построения КИХ-фильт-
ров на практике наиболее часто используется каскадная 
(последовательная) структура. Передаточная функция 
для целочисленного КИХ-фильтра, состоящего из кас-
кадного соединения m-звеньев второго порядка, имеет 
следующий вид [8, 9]: 
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где комплексная переменная jz e  , а 
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   – при-

веденная круговая частота. 
Принципиальной особенностью является принад-

лежность коэффициентов bk и a0 знакопеременному ря-
ду целых чисел, который может быть как натуральным, 
так и биномиальным (для нормирующего коэффициента 
a0). Интервал изменения коэффициентов при этом 
определяется разрядностью представления данных в 
используемой цифровой платформе. Из соотношения 
(4) легко получается разностное уравнение для одного 
звена фильтра: 

 0 1 1 2 2 0n n n ny b x b x b x a     (5) 

Как видно из (5), при вычислении отклика фильтра 
должна выполняться операция деления на целочислен-
ный коэффициент a0, которая может быть реализована 
операцией сдвига при условии принадлежности каждого 
i-го нормирующего коэффициента биномиальному це-
лочисленному ряду: 

0 {2 }, 0, 1,q
i ka q W i m   , (6) 

где Wk – длина битового слова целочисленных коэффи-
циентов фильтра. 

На рис. 1 приведена типичная структура целочис-
ленного нерекурсивного звена, соответствующая урав-
нению (5). Как видно, при вычислении отклика фильтра 
yn кроме традиционных операций сложения, умножения 
и задержки на такт присутствует операция сдвига на 
B=log2a0 бит, с помощью которой, как уже сказано, реа-
лизуется целочисленное деление на биномиальный ко-
эффициент a0. 

 
Рис. 1. Структура целочисленного звена КИХ-фильтра 
Таким образом, при расчёте отклика КИХ-фильтра 

используется минимальное количество базовых опера-
ций, причём все эти операции целочисленные, что 
определяет высокое быстродействие фильтра при ра-
боте в реальном времени.  

Важным достоинством целочисленных фильтров, как 
известно, является отсутствие процедуры квантования 
данных (коэффициентов фильтра и результатов проме-
жуточных вычислений) в ходе расчёта отклика фильтра в 
реальном времени, а, следовательно, и отсутствие таких 
негативных последствий квантования данных, как иска-
жение частотных характеристик фильтра и появление 
шумов квантования. Здесь квантование заменено цело-
численной дискретизацией многомерного пространства 
коэффициентов перед синтезом КИХ-фильтра с получе-
нием целочисленного решения (вектора целочисленных 
коэффициентов IX0) с нулевой ошибкой его реализации 
на цифровой платформе или кристалле с заданной дли-
ной Wk слова целочисленных коэффициентов.  

Что же касается результатов необходимых для рас-
чёта отклика промежуточных вычислений, то все они 
также являются целочисленными, и при заданной бито-
вой разрядности квантования входного сигнала Wх (в 
аналого-цифровом преобразователе, например) легко 
выделить внутренний аккумуляторный регистр с раз-
рядностью  

2 [ ]ak x kW W W бит     (7) 
для хранения результата целочисленного умножения с 
накоплением, осуществляемого по алгоритму (5). Коле-
баний переполнения, то есть возникновения больших 
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предельных циклов, вызванных переполнением разряд-
ной сетки регистра-аккумулятора, при таком расчёте его 
разрядности никогда не возникает, особенно если 
учесть, что накопление результата целочисленного 
умножения в (5) осуществляется алгебраически, с учё-
том знака слагаемых, что существенно понижает раз-
рядность результата.  

Необходимое масштабирование сигнала в каскадном 
КИХ-фильтре может быть выполнено прямым введени-
ем требования малого разброса коэффициентов пере-
дачи отдельных звеньев фильтра непосредственно в 
ходе его синтеза. Это позволяет каскадному фильтру 
работать в широком динамическом диапазоне входных 
сигналов. Формально требование масштабирования за-
писываются двусторонними функциональными ограни-
чениями экстремальной задачи ЦНП-синтеза целочис-
ленного КИХ-фильтра. 

Синтез КИХ-фильтра  
с симметричными коэффициентами 

Общая постановка задачи целочисленного нелиней-
ного программирования для машинного синтеза каскад-
ного КИХ-фильтра подробно приведена в работах [8, 9]. 
Поэтому в данном разделе рассмотрим только решение 
конкретной задачи синтеза КИХ-фильтра нижних частот 
с симметричной импульсной характеристикой, что мето-
дологией ЦНП легко может быть обеспечено. Требова-
ния к АЧХ фильтра представлены на рис. 2. В полосе 
пропускания 0–480 Гц коэффициент передачи фильтра 
должен иметь единичное усиление К = 1.0, а в полосе 
непропускания (580–1000 Гц) должен обеспечивать по-
давление сигнала на уровне не хуже 0.1 при частоте 
дискретизации Fд=2 кГц. 

 
Рис. 2. Требуемая АЧХ фильтра 

Обычно при проектировании КИХ-фильтров опери-
руют не порядком передаточной функции N, а длиной 
импульсной характеристики L (длиной фильтра или чис-
лом отводов), соответствующей N = L - l порядку переда-
точной функции. Для определённости выберем вариант 
чётной импульсной характеристики фильтра длиной L = 8 
с чётной же её симметрией (рис. 3), когда hn = h(L-n),  
n = 0,1,2,..7. Такой вариант, как известно, наиболее под-
ходит для реализации фильтров нижних частот. 

 
Рис. 3. Чётная симметрия импульсной характеристики 
Тогда при целочисленных коэффициентах расчёт от-

клика фильтра определяется следующим свёрточным 
уравнением: 
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Передаточная функция целочисленного КИХ-фильт-
ра, состоящего из каскадного соединения четырёх зве-
ньев второго порядка, имеет следующий вид: 
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Задача целочисленного нелинейного программиро-
вания для синтеза ФНЧ с чётной симметрией целочис-
ленных коэффициентов и длиной их битового представ-
ления Wk = 13 записывается так: 
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8191 8191, 1, 4,ib i      (10) 
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0 8192.a    (12) 
Таким образом, минимизация целевого функционала 

осуществлялась на 4-мерном целочисленном простран-
стве параметров в допустимой области их изменения 
(10) при условии (11) попарного дублирования (симмет-
рии) коэффициентов и c нормирующим коэффициентом 
(12). Целевой функционал F(IX) данной задачи опреде-
лялся стандартной среднеквадратичной ошибкой  вы-
полнения требований к АЧХ фильтра 
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где Yn(IX) – текущее значение модуля коэффициента 
передачи фильтра на n-ой дискретной частоте диапазо-
на определения, а TYn  – требуемое значение частотной 
характеристики, 

Поисковое итеративное решение экстремальной за-
дачи ЦНП-синтеза (9) в заданном пространстве цело-
численных параметров КИХ-фильтра осуществлялось с 
помощью программного алгоритмического комплекса 
[9, 10], обращаясь к модельному блоку программы для 
расчёта текущих функциональных характеристик филь-
тра. Вектор IXО, минимизирующий скалярную целевую 
функцию на множестве допустимых целочисленных ре-
шений (10), является эффективным решением задачи 
синтеза целочисленного КИХ-фильтра с симметричны-
ми коэффициентами. Таким образом, найденное опти-
мальное решение IXО определялось следующими ко-
эффициентами 
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На рис. 4а и  4б приведены АЧХ и ФЧХ фильтра в 
точке данного целочисленного оптимума. При этом 
среднеквадратичная ошибка (СКО) выполнения требо-
ваний к АЧХ фильтра была равна  = 0,14, а фаза стро-
го линейна.  

Программная реализация данного решения осу-
ществлялась на целочисленной цифровой платформе – 
многофункциональном микроконтроллере MSP430F1611 
фирмы Texas Instruments [11] с целочисленным RISC-
ядром. Отличительными особенностями данного микро-
контроллера является его низкое энергопотребление и 
невысокая стоимость. 
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а) требуемая и реальная АЧХ по синтезу а) требуемая и реальная АЧХ по синтезу 

 
б) ФЧХ фильтра по синтезу б) ФЧХ фильтра по синтезу 

 
в) экспериментальная ФЧХ фильтра в) экспериментальная ФЧХ фильтра 

Рис. 4. Характеристики КИХ-фильтра 
 с симметричными коэффициентами 

Рис. 5. Характеристики КИХ-фильтра  
со свободными коэффициентами 

 
Измерения АЧХ и ФЧХ фильтра осуществлялись в 

автоматическом режиме на панорамном измерителе 
частотных характеристик цифровых фильтров, реализо-
ванном в среде виртуальных приборов LabVIEW. При-
мечательно практически полное соответствие экспери-
ментальных и теоретических (по синтезу) характеристик 
фильтра, что и характерно для цифровых систем. Экс-
периментальная ФЧХ данного фильтра приведена на 
рис. 4в. Предоставляем читателю самому оценить, 
насколько выполняется теоретическое условие «строгой 
линейности» фазы при практической реализации КИХ-
фильтров с симметричной импульсной характеристикой. 
Синтез КИХ-фильтра  
со свободными коэффициентами 

Рассмотрим решение данной задачи синтеза КИХ-
фильтра нижних частот уже со свободными значениями 

целочисленных коэффициентов. Требования к АЧХ филь-
тра остались, естественно, прежними, (рис. 2), а фазовую 
линейность необходимо обеспечивать только в полосе 
пропускания (0–480 Гц) при той же длине фильтра. 

При свободных коэффициентах задача ЦНП-синтеза 
КИХ-фильтра записывается так: 

8

( ) min ( ) ,
,

oF F
I





oIX IX
IX

  (15) 

8191 8191, 1,8,ib i     (16) 

0 8192.a    
Здесь минимизация целевого функционала осуществ-

лялась уже на 8-мерном целочисленном пространстве 
параметров в допустимой области их изменения (16).  

Можно отметить, что проектируемый КИХ-фильтр в 
последовательной форме его построения, очевидно 
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обладает всеми признаками дискретной минимально-
фазовой системы, в которой модуль и аргумент частот-
ного коэффициента передачи связаны преобразованием 
Гильберта [12] 

( ) ( )jК e   H .  

А это означает, что нельзя независимо управлять 
фазой коэффициента передачи – это приведёт и к неиз-
бежному изменению его модуля, т.е. АЧХ фильтра. По-
этому ужесточение требований по фазе синтезируемого 
фильтра возможно только за счёт снижения его ампли-
тудной селективности, так как эти два показателя явля-
ются принципиально противоречивыми. Используя преж-
нюю оценку селективных свойств фильтра среднеквадра-
тичной ошибкой   выполнения требований к АЧХ, можно 
отобразить эту связь амплитудной селекции и фазовых 
искажений ( )   фильтра следующим образом: 

( ) kconst
L

     ,  

где L – длина КИХ-фильтра. 
Фазовые искажения при этом определяются макси-

мальным отклонением текущей фазы фильтра от ли-
нейной в требуемой полосе пропускания 

( ) max ( ) lin
i ii

     IX ,  (17) 

где lin  – требуемая линейная ФЧХ фильтра. 
При поисковом синтезе КИХ-фильтра с линейной 

фазой целевая функция формировалась в виде взве-
шенной суммы двух частных целевых функций fАЧХ(IX) и 
fФЧХ(IX), обеспечивающих соответственно выполнение 
требований как к амплитудной селекции фильтра, так и 
к линейности его фазы 

1 2( ) ( ) ( )АЧХ ФЧХF f f  IX IX IX .  (18) 
Частная целевая функция fАЧХ(IX) при этом опреде-

ляется соотношением (13) а функция fФЧХ(IX) – соотно-
шением (17). В ходе решения экстремальной задачи 
ЦНП-синтеза (15) с целевой функцией (18) при значени-
ях весовых коэффициентов характеристик 1 =1 и 2 =2 
были найдены следующие оптимальные целочисленные 
коэффициенты фильтра (табл. 1). 

На рис. 5а и  5б приведены АЧХ и ФЧХ фильтра по 
синтезу в точке данного целочисленного оптимума. При 
этом среднеквадратичная ошибка (СКО) выполнения 
требований к АЧХ фильтра уменьшилась в три раза 
( = 0,05), а нелинейность фазы в полосе пропускания 
фильтра не превышала 2 градусов. Эти же значения 
подтвердились данными экспериментального измерения 
АЧХ и ФЧХ фильтра при его программной реализации 
на том же микроконтроллере MSP430F1611. График 
экспериментальной ФЧХ приведён на рис. 5в. 

Любопытно сравнить решение данной задачи синте-

за КИХ-фильтра нижних частот с решением той же за-
дачи целочисленным БИХ-фильтром, обеспечивающим 
линейность фазы в полосе пропускания при том же по-
рядке фильтра. Результаты синтеза фильтра методами 
ЦНП представлены на рис. 6-7. Как видно, при выполне-
нии требований по фазовой линейности, среднеквадра-
тичная ошибка выполнения требований к АЧХ целочис-
ленного БИХ-фильтра не превышала  = 0,013. 

 
Рис. 6. АЧХ целочисленного БИХ-фильтра 

 
Рис. 7. ФЧХ фильтра в полосе пропускания 

Заключение 

КИХ-фильтры с линейной фазовой характеристикой 
особенно важны в случаях, когда приходится учитывать 
дисперсионные искажения, связанные с нелинейностью 
фазовой характеристики (например, при обработке речи 
и передаче данных). Требование фазовой линейности 
может быть полностью выполнено при переходе к пря-
мому синтезу КИХ-фильтра методами целочисленного 
нелинейного программирования. Современные алго-
ритмические комплексы целочисленной минимизации 
позволяют решать задачу ЦНП-синтеза весьма надёжно 
и эффективно при выполнении всех внешних требова-
ний и ограничений к работе цифрового фильтра. Это 
даёт возможность обеспечить фазовую линейность 
только в заданной полосе пропускания, что существенно  

Таблица 1. 

Звено 
фильтра 

Коэффициенты передаточной функции фильтра 
a0 b0 b1 b2 

1 8192 -53 955 -5918 
2 8192 1205 1196 1181 
3 8192 15744 1100 -3872 
4 8192 -3623 7942 13263 
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повышает качество проектируемого фильтра и сокра-
щает время его разработки. Из материалов, приведён-
ных в статье, можно сделать следующие выводы: 

1. Возможность классического синтеза КИХ-фильт-
ров по требуемой совокупности частотных характери-
стик крайне ограничена. Известными подходами в прин-
ципе может быть обеспечена требуемая форма АЧХ 
фильтра, но произвольная форма ФЧХ или ГВЗ при 
этом реализована быть не может. При симметрии ко-
эффициентов КИХ-фильтр может иметь только теорети-
чески линейную фазовую характеристику на всём глав-
ном интервале цифровых частот; 

2. Условие симметрии импульсной характеристики 
является очень жёстким ограничением на параметры 
(коэффициенты фильтра), а, следовательно, и на селек-
тивную способность проектируемого фильтра. На при-
ведённом примере синтеза КИХ-фильтра нижних частот 
видно, что при симметричных коэффициентах его се-
лективная способность в три раза меньше по сравнению 
с решением со свободными коэффициентами и более 
чем на порядок  меньше по сравнению с решением той 
же задачи целочисленным БИХ-фильтром. Очевидно, 
что этот эффект будет ещё сильнее для узкополосных 
фильтров, где фазовые искажения невелики уже сами 
по себе и в узкой полосе пропускания их гораздо проще 
устранить прямым ЦНП-синтезом при свободных коэф-
фициентах, ничего не теряя в селективной способности 
фильтра. Таким образом, при ЦНП-синтезе каскадного 
КИХ-фильтра с линейностью фазы только в заданной 
полосе длина фильтра может быть существенно умень-
шена при полном выполнении функциональных требо-
ваний к АЧХ и ФЧХ фильтра. 

3. Целочисленная дискретизация пространства ва-
рьируемых параметров КИХ-фильтра позволяет полу-
чать проектные решения в целых числах, что снимает 
все ограничения по арифметике вычислений при аппа-
ратной реализации фильтра на любых целочисленных 
цифровых платформах. 
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Приведено теоретическое обоснование метода декомпозиции 
на эмпирические моды, как в порядке возрастания, так и в порядке 
убывания их частот. Метод основан на подавлении высокочастот-
ных составляющих при интегрировании и на акцентировании высо-
кочастотных при дифференцировании. 

УДК: 681.31 

РАЗЛОЖЕНИЕ НА ЭМПИРИЧЕСКИЕ МОДЫ  
НА ОСНОВЕ ДИФФЕРЕНЦИРОВАНИЯ И ИНТЕГРИРОВАНИЯ 

Мясникова Н.В., д.т.н., профессор кафедры «Автоматика и телемеханика» ФГОУ ВПО «Пензенский 
государственный университет», e-mail: avitel@pnzgu.ru, genok123@mail.ru; 
Берестень М.П., к.т.н., доцент кафедры «Автоматика и телемеханика» ФГОУ ВПО «Пензенский 
государственный университет», e-mail: beresten@sura.ru.   

DECOMPOSITION ON EMPIRICAL MODE  
BASED DIFFERENTIATION AND INTEGRATION 

Myasnikova N.V., Beresten M.P. 
Methods decomposition on empirical modes, starting with the low-frequency  modes or starting with high-frequency modes, are pro-
posed. Method is based on the suppression of the high-frequency component by integration and on the accentuation of the high-
frequency component by differentiating. 

Key words: alternating components, empirical mode, decomposition, differentiation, integration. 

 
Ключевые слова знакопеременные состав-

ляющие, эмпирические моды, декомпозиция, 
дифференцирование, интегрирование. 
Введение 

Метод декомпозиции на эмпирические моды 
(EMD) является одним из самых востребованных в об-
ласти цифровой обработки сигналов. Этот подход об-
ладает высокой степенью адаптации к исследуемым 
сигналам, что позволяет проводить точное оценивание 
реальных свойств процессов, в том числе и нестацио-
нарных. Ключевым моментом является использование 
«декомпозиции на эмпирические моды», с помощью 
которой любой сложный сигнал может быть разложен 
на конечное и часто довольно малое число «эмпириче-
ских мод», каждая из которых содержит определенную 
информацию об исследуемом процессе. 

Авторами развивается метод разложения на знако-
переменные составляющие на основе экстремальной 
фильтрации, имеющий сходство с разложением на эм-
пирические моды, преимуществом метода является 
низкая трудоемкость, что позволяет использовать его в 
системах реального времени или в вычислителях малой 
мощности [1-3]. 

Основное применение обоих методов: экспресс-
идентификация – определение количества составляю-
щих, их типа (колебательные, инерционные) и парамет-
ров; экспресс-оценка спектральных и время-частотных 
характеристик; адаптивная фильтрация (НЧ, ВЧ и т.д.); 
использование параметров мод как диагностических 
признаков. 

Все реальные объекты исследования описываются 
моделью фильтра низких частот, а в обоих методах 
разложение начинается с выделения высокочастотных 
компонент. С одной стороны это является преимуще-
ством – можно отсеять неинформативные высокоча-
стотные шумы, а с другой – недостатком, так как ин-
формативные компоненты, по которым можно прово-

дить диагностику или распознавание, выделяются в 
последнюю очередь. 

Наверное, всем, кто занимался декомпозицией, хо-
телось обратить этот процесс. В принципе из сигнала  
можно удалить любую составляющую известной часто-
ты [4], но о высокочастотной составляющей эту инфор-
мацию можно получить по экстремумам процесса, а для 
низкочастотной составляющей трудно построить такую 
гипотезу. 
Постановка и решение задачи декомпозиции, 
начиная с низкочастотной моды 

Попробуем решить задачу декомпозиции на моды, 
начиная с низкочастотной компоненты [5]. Метод стро-
ится на подавлении высокочастотных компонент инте-
грированием. Интегрирующее звено имеет передаточ-

ную функцию 



j

jG 1)(  , поэтому при интегрирова-

нии (может быть и многократном) будут исчезать высо-
кочастотные колебания. Продемонстрируем подход на 
многомодальном сигнале .)(3)(2)(1)( txtxtxtx   
Сигнал и его традиционное разложение на эмпириче-
ские моды представлены на рис. 1, где показаны только 
информативные составляющие разложения. На всех 
графиках по осям x отложены временные отсчеты, а по 
осям y – значения сигнала в размерных единицах.  

Будем проводить интегрирование сигнала до тех 
пор, пока количество экстремумов не перестанет ме-
няться – это говорит о том, что уже на предыдущем ша-
ге осталась только одна – самая низкочастотная мода. 
На рис. 2 показаны анализируемый сигнал и его инте-
гралы 1-го, 2-го, 3-гои 4-го порядка. 
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Рис. 1.  Анализируемый сигнал  

и его разложение на эмпирические моды  

 
Рис. 2.  Анализируемый сигнал  

и его интегралы 1-го, 2-го, 3-го и 4-го порядка 

Конечно, применено численное интегрирование. Вид-
но, что последовательность, соответствующая интегриро-
ванию сигнала 4-го порядка четко выделяет низкочастот-
ную компоненту. Эта последовательность в любой мо-

мент   описывается уравнением:    


0 0 0 0

)(
t t t

dtdtdtdttx  

,)(3)(2)(1
0 0 0 00 0 0 00 0 0 0
          
 t t tt t tt t t

dtdtdtdttxdtdtdtdttxdtdtdtdttx

 а выделенная знакопеременная составляющая – 

   


0 0 0 0

)(3
t t t

dtdtdtdttx  (предположено, что x3 – самая низ-

кочастотная мода). Если из последовательности, полу-

ченной интегрированием 3-го порядка   


0 0 0

)(
t t

dtdtdttx  

,)(3)(2)(1
0 0 00 0 00 0 0
       
 t tt tt t

dtdtdttxdtdtdttxdtdtdttx  

вычесть производную от выделенной составляющей, то 
получим последовательность, которая не содержит са-
мой низкочастотной составляющей. Возможно, понадо-
бится повторное интегрирование для выделения сле-
дующей по порядку низкочастотной составляющей. 

Действуя таким образом, можно получить разложение, 
представленное на рис. 3. 

 
Рис. 3.  Разложение на эмпирические моды  

в порядке возрастания частот мод  
на основе интегрирования - дифференцирования 

Видно, что амплитуды выделенных составляющих 
на рис. 1 и 3 отличаются – их необходимо продиффе-
ренцировать несколько раз. Это тоже своего рода про-
блема, так как при дифференцировании на низкоча-
стотных составляющих будут появляться «следы» не 
отфильтрованных высокочастотных составляющих. Вы-
ход – применение дифференцирования на основе инте-
грирования по Ланцошу [5].   

В принципе можно, если не стоит задача восстанов-
ления сигнала, и не дифференцировать выделенные 
моды, так как составляющие такого вида не меняют 
форму при дифференцировании, меняются только ам-
плитуды из-за деления на t  на каждом шаге, а также 
фазы. Последние не являются информативными пара-
метрами, они нужны только для восстановления сигна-
ла. Поэтому можно просто нормировать выделенные 
нами составляющие. 

Показано, что моды могут быть непосредственно 
выделены из интегрированных последовательностей 
путем дифференцирования, вычитания выделенной 
составляющей из интегрированных последовательно-
стей более низкого порядка, повторения таких же дей-
ствий с уже удаленной низкочастотной составляющей 
над интегрированными последовательностями, начиная 
с предыдущей. Причем в алгоритме разложения ис-
пользуется обычное дифференцирование, а вот выде-
ленные из интегрированных последовательностей низ-
кочастотные составляющие восстанавливаются путем 
многократного дифференцирования на основе интегри-
рования (по схеме Ланцоша).  

Отметим, что возможно выделение компонент в об-
ратном порядке – от низкочастотной составляющей к 
высокочастотной, что актуально для систем диагности-
ки, распознавания и т.д. Причем алгоритм несложен, так 
как используются лишь интегрирование и дифференци-
рование на основе интегрирования. Достоинство – в 
первую очередь выделяются информативные состав-
ляющие, для декомпозиции не требуется выделение 
огибающих сигнала, не используется сплайн-интерпо-
ляция как в классическом методе EMD. 
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Постановка и решение задачи декомпозиции, 
начиная с высокочастотной моды 

На таком же принципе можно построить и алгоритм 
выделения мод, начиная с высокочастотной моды [6]. 
Метод строится на акцентировании высокочастотных 
компонент дифференцированием. Дифференцирующее 
звено имеет передаточную функцию ,)(  jjG   по-
этому при дифференцировании (может быть и много-
кратном) будут усиливаться высокочастотные состав-
ляющие и «маскироваться» низкочастотные колебания. 
Покажем подход на многомодальном сигнале 

).(3)(2)(1)( txtxtxtx   Сигнал и его традиционное 
разложение на эмпирические моды представлены на 
рис. 4, где показаны только информативные составля-
ющие разложения. На всех графиках по осям xотложе-
ны временные отсчеты, а по осям y– значения сигнала в 
размерных единицах.  

Будем проводить дифференцирование сигнала до 
тех пор, пока не будет выделена мода – составляющая 
со знакопеременными экстремумами и близким к нулю 
средним. Допустим, что последовательность, соответ-
ствующая производной 3-го порядка четко выделяет 
высокочастотную компоненту. Эта последовательность 

описывается уравнением:  3

3

3

3

3

3 )(2)(1)(
dt

txd
dt

txd
dt

txd
 

3

3 )(3
dt

txd
 , а выделенная знакопеременная составляю-

щая – 3

3 )(1
dt

txd
(предполагается, что x1 – самая высоко-

частотная мода). Если из последовательности, полу-

ченной дифференцированием 2-го порядка 2

2 )(
dt

txd
 

2

2

2

2

2

2 )(3)(2)(1
dt

txd
dt

txd
dt

txd
 вычесть интеграл от вы-

деленной составляющей, то получим последователь-
ность, которая не содержит самой высокочастотной со-
ставляющей. На рис. 5 показаны анализируемый сигнал 
и его производные 1-го, 2-го, 3-гои 4-го порядка. Дей-
ствуя таким образом, можно получить разложение, 
представленное на рис. 6. 

 
Рис. 4.  Анализируемый сигнал со слабой высокочастотной 

компонентой и его разложение на эмпирические моды 

 
Рис. 5.  Анализируемый сигнал со слабой высокочастотной 

компонентой и его производные 1-го, 2-го, 3-го порядка 

 
Рис. 6.  Сигнал со слабой высокочастотной компонентой  

и его разложение  
на основе дифференцирования-интегрирования 

Моды могут быть выделены из дифференцирован-
ных последовательностей путем интегрирования, вычи-
тания выделенной составляющей из дифференциро-
ванных последовательностей более низкого порядка, 
повторения таких же действий с уже удаленной высоко-
частотной составляющей над дифференцированными  
последовательностями, начиная с предыдущей. 

Для восстановления составляющей по ее производ-
ной k-ого порядка необходимо использовать весовое 
интегрирование. 

Из рис. 4 видно, что имеется «просачивание» более 
высокочастотной компоненты на более низкочастотную. 
Это проявляется в том, что на нижнем графике рис. 5 
кривая не такая гладкая, как низкочастотная составля-
ющая на рис. 1. Но зато предложенный метод четко 
выделяет даже слабую высокочастотную компоненту.  

Рис. 4 показывает, что при уменьшении амплитуды 
колебаний алгоритм EMD перестает ее «видеть», сле-
дующая составляющая (более низкочастотная) «про-
талкивается» на ее место. Соответственно смещается 
вся картина. Рис. 6 показывает, что этого не происходит 
при применении алгоритма на основе дифференциро-
вания-интегрирования. На низкочастотной составляю-
щей видны «следы» предыдущей моды. 

Сложность алгоритма такая же, как и при выделении 
составляющих в порядке возрастания частот. Досто-
инство – лучше выделяются слабые высокочастотные 
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составляющие, а для декомпозиции не требуется выде-
ление огибающих сигнала, не используется сплайн-
интерполяция как в классическом методе EMD. 

Для упрощения алгоритма возможно комбинирова-
ние обоих предложенных методов [7]: для выделения 
низкочастотной моды использовать первый метод, а 
для выделения высокочастотной – второй. В задачах 
диагностики-распознавания часто этого уже достаточно, 
т.к. эти моды несут информацию о диапазоне, в котором 
лежат резонансы, а также о мощностях информативной 
и шумовой компонент сигнала. 
Заключение 

Таким образом, показана возможность и принцип 
выделения компонент (эмпирических мод) на основе 
операций интегрирования-дифференцирования, реали-
зуемых с помощью простейших операций – сложение и 
вычитания. Можно говорить о новом способе декомпо-
зиции на моды, отличающемся снижением трудоемко-
сти и расширением функциональных возможностей –  
извлечением мод как в порядке убывания частот, так и в 
порядке их возрастания. 

Для извлечения мод в порядке возрастания их ча-
стот осуществляется многократное интегрирование сиг-
нала для подавления высокочастотных компонент до 
тех пор, пока количество экстремумов не перестанет 
меняться, т.е. пока не останется одна (самая низкоча-
стотная) составляющая; моды выделяются из интегри-
рованных последовательностей путем дифференциро-
вания, вычитания выделенной составляющей из инте-
грированных последовательностей более низкого по-
рядка, повторения таких же действий с уже удаленной 
низкочастотной составляющей над интегрированными 
последовательностями, начиная с предыдущей; выде-
ленные из интегрированных последовательностей со-
ставляющие дифференцируются по схеме Ланцоша 
столько раз, сколько раз последовательность интегри-
ровалась. 

Для извлечения мод в порядке убывания их частот 
осуществляется многократное дифференцирование для 
акцентирования высокочастотных компонент до тех пор, 
пока не будет выделена последовательность с знакопе-
ременными экстремумами; моды выделяются из диф-
ференцированных последовательностей путем инте-
грирования, вычитания выделенной составляющей из 

дифференцированных последовательностей более низ-
кого порядка, повторения таких же действий с уже уда-
ленной высокочастотной составляющей над диффе-
ренцированными последовательностями, начиная с 
предыдущей; выделенные из дифференцированных 
последовательностей составляющие интегрируются с 
использованием весовой обработки, столько раз, сколь-
ко раз последовательность дифференцировалась. 
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Рассмотрены методы параметрической оптимизации систем 
обнаружения когерентных сигналов на основе комбинации режек-
торного и многоканального фильтров по вероятностным и энер-
гетическим критериям. Проведен сравнительный анализ эффек-
тивности систем, оптимизированных по данным критериям. 
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ОПТИМИЗАЦИЯ СИСТЕМ ОБНАРУЖЕНИЯ КОГЕРЕНТНЫХ СИГНАЛОВ 

Попов Д.И., д.т.н., профессор кафедры радиотехнических систем Рязанского государственного 
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OPTIMIZATION DETECTION SYSTEMS OF COHERENT SIGNALS  

Popov D.I. 
The methods of parametric optimization of detection systems of coherent signals based on a combination of rejecter filters and 
multi-channel filters on probabilistic and energy criteria are considered. A comparative analysis of the systems efficiency that  
optimized according to the criteria is carried out. 

Key words: auto-compensation, adaptation, adaptive rejecter filters, probabilistic criterion, optimization, clutter, energy  
criterion. 

 
Ключевые слова: автокомпенсация, адап-

тация, адаптивные режекторные фильтры, ве-
роятностный критерий, оптимизация, пассивные 
помехи, энергетический критерий. 
Введение 

Пассивные помехи в виде мешающих отражений от не-
подвижных или медленно перемещающихся объектов – 
местных предметов, поверхности суши, моря, гидроме-
теоров (облаков, дождя, града, снега) и металлизиро-
ванных отражателей, сбрасываемых противником, – 
существенно нарушают нормальную работу радиолока-
ционных систем различного назначения [1, 2]. Интенсив-
ность пассивных помех может значительно превышать 
уровень собственных шумов приемника, что приводит к 
перегрузкам приемного тракта («ослеплению» радиоло-
катора) и, как следствие этого, к потере полезных сигна-
лов. Однако даже при отсутствии перегрузок полезный 
сигнал может быть потерян или вообще не обнаружен 
на фоне интенсивных мешающих отражений. 

Обнаружение сигналов в пассивных помехах основа-
но на различии скоростей движения цели и источника 
пассивной помехи. Выявить это различие можно лишь 
по изменению фазы колебаний высокой частоты. Для 
реализации этой возможности высокочастотные коле-
бания по своей фазовой структуре должны быть коге-
рентными [1]. Предельные возможности обнаружения 
сигналов движущихся целей указывает оптимальная 
система, вытекающая из процедуры статистического 
синтеза [3]. На практике получили распространение ап-
проксимации правил оптимального обнаружения. Такой 
аппроксимации соответствует многоканальная система 
когерентно-весовой обработки, оптимизация которой 
рассмотрена в работе [4]. Представляют интерес также 
системы обнаружения когерентных сигналов на фоне 
пассивных помех, реализуемые в виде каскадно-
включенных одноканального режекторного фильтра 
(РФ) и многоканального фильтра (МФ), эквивалентного 
совокупности полосовых фильтров. 

Эффективность систем заданной структуры, что со-
ответствует фиксированным порядкам РФ и МФ, суще-

ственно зависит от выбора параметров последних. Па-
раметрическая оптимизация РФ и МФ в зависимости от 
спектрально-корреляционных характеристик пассивных 
помех может быть осуществлена как по энергетическим, 
так и по вероятностным критериям. Использование 
энергетического критерия позволяет установить иско-
мую функциональную связь оптимальных параметров 
РФ с характеристиками помехи на основе регулярных 
методов [5]. Однако энергетический критерий не всегда 
приводит к параметрам РФ, оптимальным по вероят-
ностному критерию [6], что обусловлено усреднением 
энергетического критерия по неизвестным величинам, в 
частности, по доплеровскому сдвигу фазы сигнала, в 
общем случае неэквивалентным аналогичному усредне-
нию вероятностного критерия. Представляет интерес 
сопоставление результатов оптимизации систем обна-
ружения когерентных сигналов по энергетическому и 
вероятностному критериям. 

Алгоритмы обнаружения когерентных сигналов 

Полагаем, что на вход системы обнаружения посту-
пает последовательность следующих через период  
повторения T  в одном элементе разрешения по даль-

ности N  цифровых отсчетов jjj yxU i  ( Nj ,1 ) 

комплексной огибающей аддитивной смеси когерентных 
радиоимпульсов и помехи в виде мешающих отражений 
и собственного шума приемного устройства. Статисти-
ческие свойства гауссовских сигнала и помехи описы-
ваются их корреляционными матрицами сR  и пR , эле-
менты которых 

,e )i(
jk

kj
jkjkR      

где jk  – коэффициенты межпериодной корреляции 

сигнала ( с
jk ) или пассивной помехи ( п

jk ),   – допле-
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ровский сдвиг фазы за период повторения T  сигнала 
( с ) или пассивной помехи ( п ),   – отношение соб-
ственный шум/пассивная помеха (для элементов матри-
цы сигнала 0 ), jk  – символ Кронекера. 

Оптимальная обработка последовательности циф-

ровых отсчетов jjj yxU i  ( Nj ,1 ,) с целью обна-

ружения сигнала от цели сводится к вычислению выте-
кающей из отношения правдоподобия для одночастот-
ного сигнала минимальной достаточной статистики 

2
0 |)(|)(  Xu   [3], в основе которой лежит алгоритм 

оптимальной линейной фильтрации 

 
 





 
N

k

N

j
j

j
jk

k
N

k
k

k UwYX
1 1

ˆii

1

i
0

пeˆee)(  , (1) 

где пс ̂  ; 



N

j
j

j
jkk UwY

1

ˆi пeˆ   – выходные отсче-

ты адаптивного матричного фильтра (АМФ); jkŵ  – оцен-

ки модулей элементов матрицы, обратной корреляцион-
ной матрице помехи. 

Вычисление весовых коэффициентов АМФ, являю-
щихся оценками элементов обратной корреляционной 
матрицы помехи, в условиях априорной неопределенно-
сти представляет собой трудоемкую операцию, услож-
няющую реализацию оптимальных алгоритмов обработ-
ки. В связи с этим рассмотрим структуру системы опти-
мального обнаружения при марковских аппроксимациях 
помехи. Для помехи в виде односвязной марковской 
последовательности коэффициенты межпериодной кор-

реляции ||п kj
jkjk

  . Тогда элементы обратной 

корреляционной матрицы 

211 1
1


 NNww , 2

2

1
1







kkw  ( Nk 1 ),  

2.11, 1 



  kkkk ww  ( 11  Nk ), 

а остальные элементы jkw  равны нулю. 

Переходя к оценочным значениям jkŵ  и ̂  и обо-

значению пˆˆ   , в соответствии с внутренней суммой 
алгоритма (1) для выходных отсчетов АМФ найдем 

2
2

ˆ2i
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eˆe
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eˆe)ˆ1(eˆ
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 





k
k

k
k

k
k

k
UUUY  

( Nk 1 ). 
Пренебрегая краевыми эффектами при 1k  и N  и 

осуществляя скользящее вычисление величин kY  с по-
мощью векторного фильтра с последующей их задерж-
кой при когерентном накоплении, приходим к традици-
онной квазиоптимальной структуре «режекторный 
фильтр – когерентный накопитель». При этом режектор-
ный фильтр является адаптивным и одноканальным, а 

когерентный накопитель – многоканальным. 
Адаптивный режекторный фильтр (АРФ) использует-

ся и в случае произвольных корреляционных свойств 
помехи [5, 7]. Скользящая обработка в АРФ описывает-
ся алгоритмом 





m

k
kj

k
kj UgZ

0

ˆieˆ  , Nmj ,1 , (2) 

где m  – порядок АРФ; kĝ  – коэффициенты импульсной 
характеристики АРФ, а при канонической форме реали-
зации АРФ его весовые коэффициенты, определяемые 
с помощью адаптивных алгоритмов по оценкам коэф-
фициентов межпериодной корреляции помехи s1̂ , 

ms  ,2  [5, 7], что при 2m  соответствует числу оце-
ниваемых коэффициентов корреляции, равному 1m . 

Оценки s1̂  и ̂ie  находятся в соответствии с макси-
мально правдоподобными алгоритмами оценивания 
работы [8]. 

Реализация АРФ по алгоритму (2) в цифровом виде 
предполагает использование комплексных перемножи-
телей, число которых равно порядку фильтра. При этом 
существенно усложняется структура АРФ, особенно вы-
соких порядков, и повышаются требования к быстродей-
ствию арифметических операций для выполнения обра-
ботки в реальном масштабе времени. Избежать указан-
ных трудностей можно путем предварительной компен-
сации доплеровского сдвига фазы помехи, обусловлен-
ного взаимным перемещением источника мешающих 
отражений и носителя радиолокатора. 

В работе [9] синтезированы алгоритмы оценивания и 
предложены принципы построения и структурные схемы 
автокомпенсаторов доплеровской фазы пассивных помех 
с прямой и обратной связью. Режектирование «останов-
ленной» помехи теперь может быть осуществлено филь-
тром с действительными весовыми коэффициентами, 
адаптирующимися к корреляционным свойствам помехи 
на выходе автокомпенсатора [10-12]. Оценки коэффици-
ентов межпериодной корреляции помехи на выходе авто-
компенсатора находятся в соответствии с максимально 
правдоподобными алгоритмами оценивания или их упро-
щенными вариантами работы [13]. 

Скользящая обработка в АРФ m -го порядка приво-

дит к вычислению отсчетов jZ , Nmj ,1 . Алгоритм 

квазиоптимальной линейной фильтрации с учетом ис-
ключения из обработки m  отсчетов переходного про-
цесса АРФ в l -м доплеровском канале многоканального 
фильтра аналогично алгоритму (7) из работы [3] прини-
мает вид 







N

mj
j

lmj
lmjl ZVhX

1

)1)(1(
, , mNl  ,1 , 

где lmjh ,  – весовые коэффициенты, подлежащие 

определению и обеспечивающие необходимое подав-
ление боковых лепестков относительно основного ле-
пестка амплитудно-частотной характеристики l -го кана-

ла многоканального фильтра; )/(2ie mNV   . 
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Соответствующая данному алгоритму структурная 
схема системы обработки когерентных сигналов приве-
дена на рис. 1, где ЗУ – запоминающее устройство вы-
ходных отсчетов jZ  адаптивного режекторного фильтра 

(АРФ); МФ – многоканальный фильтр отсчетов jZ . 

 
Рис. 1. Схема системы обработки сигналов 

Решение о наличии сигнала принимается раздельно 
в доплеровских каналах многоканального фильтра по 
результатам сравнения с пороговыми уровнями обнару-
жения lu0  величин 2|| ll Xu  . Для фиксации заданного 
уровня ложных тревог в условиях априорной неопреде-
ленности пороговые устройства должны быть адаптив-
ными [14]. Заметим, что автокомпенсация доплеровской 
фазы пассивной помехи [9] приводит к локализации 
остатков режектирования помехи в граничных каналах 
МФ, облегчая тем самым обнаружение сигналов движу-
щихся целей в свободных от остатков помехи каналах. 

Критерии и методы оптимизации  
систем обнаружения 

Процедура оптимизации системы обнаружения коге-
рентных сигналов состоит в последовательной оптими-
зации параметров РФ и МФ. При автокомпенсации до-
плеровских сдвигов фазы помехи на входе системы об-
наружения [9] оптимизация нерекурсивного РФ заданно-
го порядка m  сводится к выбору действительного век-

тора весовых коэффициентов .,0},{ mkgk g  В 
случае энергетического критерия решение данной зада-
чи вытекает из максимизации усредненного по величине 

пс    выигрыша в отношении сигнал/помеха   
[5]. При этом оптимальный векторg  является собственным 

вектором ( 1m )-мерной матрицы |||| п
jk , соответствую-

щим ее минимальному собственному значению min  и 

обеспечивающим на выходе РФ 1
minmax )(   . Мак-

симизация аналогичным образом усредненной вероят-
ности правильного обнаружения на выходе РФ приводит 
к вероятностному критерию оптимизации [6]. При 
найденных весовых коэффициентах kg  обработка в РФ 
может быть описана N -мерной матрицей режекции d  
верхней треугольной формы с элементами jkjk gd   

при mjk   и 0jkd  при .mjk   

Для оптимизации параметров МФ необходимо ис-
пользовать показатель эффективности системы обра-
ботки в целом. Пусть обработка в l -м канале МФ опи-
сывается вектор-столбцом весовых коэффициентов 

т)1i( }e{ lk
kll h H , mNlk  ,1 , . Порядок МФ с учетом 

исключения из обработки m  выходных отсчетов РФ, 
соответствующих его переходному режиму, равняется 

mN  . Число каналов МФ обычно выбирается также 

равным mN  , а среднее значение и ширина полосы 
пропускания каждого канала определяются соответ-
ственно величинами 

)()1(2 mNll    и  mN   2 . 
Заметим, что при одинаковом и, следовательно, об-

щем взвешивании для всех каналов ( hh l ) МФ реали-
зуется на основе алгоритма дискретного преобразова-
ния Фурье. 

Вначале рассмотрим энергетический критерий, соот-
ветствующий выигрышу в отношении сигнал/помеха на 
выходе l -го канала МФ: 

,,1,
][

])([
)(

п
тт
с

тт

mNl
lll

lll
l 

hdrdh
hdrdh 

  (3) 

где )(}{ т mNhkll h – мерный вектор-столбец, 

mNk  ,1 ; )(с lr , lпr  – корреляционные матрицы 

соответственно сигнала и помехи, элементы которых 
имеют вид: 

  )])(cos[(сс
ljk

l
jk kjr   , 

jkljk
l

jk kjr   ])cos[(пп . 

Символ [·] в выражении (3) означает операцию вы-
черкивания соответствующих переходному процессу в 
РФ первых строк и столбцов матрицы rddт . 

Полагая распределение величины   равновероят-
ным в интервале   любого канала МФ и исключая ее 
неопределенность путем усреднения выражения (3), 
найдем 

,,1

,
][
][d)(1

п
тт

с
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2

mNl

lll

ll
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
 (4) 

где элементы матрицы сr  имеют вид 

)]2/)sinc[(сс   kjr jkjk . 

Задача оптимизации формулируется как l
l


h

max  и 

решается методами теории матриц. Выражение (4) яв-
ляется отношением Рэлея, максимальные значения ко-
торого maxl  для каждого канала МФ определяются из 
характеристических уравнений 

0]}[]det{[ п
т

с
т  drddrd ll ,  mNl  ,1 , 

и являются максимальными собственными значениями 
матриц ][][ с

т1
п

т drddrd 
l . Собственные векторы этих 

матриц, соответствующие maxl  и определяемые из 
матричных уравнений  

,][][ maxс
т1

п
т

llll hhdrddrd   mNl  ,1 , 

представляют собой оптимальные векторы ,lh  

mNl  ,1 . 
Вероятностный критерий оптимизации введем на ос-

нове известного выражения для вероятности правильно-
го обнаружения флюктуирующего сигнала на выходе l-го 
канала МФ: 
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,,1

,)]}(1/[exp{ln),( )](1/[1
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qFFqD l
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где q  – отношение сигнал/помеха на входе РФ; F  – 

вероятность ложной тревоги; )( l  – выигрыш в отно-
шении сигнал/помеха, определяемый выражением (3). 

В результате аналогичного выражению (4) усредне-
ния получим 
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 (5) 

Задача оптимизации теперь соответствует 
)(max qD l

lh
 при constF , constq  и решается мето-

дами нелинейного программирования, так как функцио-
нал (5) недифференцируем в явном виде по проекциям 
вектора lh . При относительно небольших размерах 
интервала усреднения   оптимизацию МФ без боль-
шой погрешности можно проводить по энергетическому 
критерию, вытекающему из выражения (4). По этой же 
причине, вычисляя ll  )(  при l  , можно пе-
рейти к упрощенному соотношению 

)]1/(exp[ln)( ll qFqD  ,  mNl  ,1 , 
которое удобно для раздельного по каналам МФ анали-
за эффективности системы обнаружения. 

Для анализа эффективности системы обнаружения в 
целом и оптимизации МФ при одинаковом взвешивании 
во всех каналах ( hh l ) следует использовать сред-
нюю по всем каналам вероятность правильного обнару-
жения 
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 (6) 

Таким образом, оптимизация систем обнаружения 
когерентных сигналов на основе комбинации РФ–МФ 
проводится в два этапа. На первом этапе по энергети-
ческому [5] или вероятностному [6] критерию оптимизи-
руется РФ. На втором этапе оптимизируется МФ. При 
этом в случае различного взвешивания в каналах ис-
пользуется аналитическая процедура оптимизации по 
энергетическому критерию максимума отношения Рэлея 
(4), являющаяся приближенным вариантом оптимизации 
по вероятностному критерию (5), а в случае одинакового 
взвешивания в каналах методами нелинейного про-
граммирования находится численное решение по веро-
ятностному критерию максимума выражения (6). Анализ 
систем обработки также может быть проведен по энер-
гетическому и вероятностному критериям, соответству-
ющим выражениям (3) и (6). 

Результаты оптимизации систем обнаружения 

Сравним эффективность систем когерентной обра-
ботки при 10N , 5m , 410 , 310F , совмест-

ных флюктуациях сигнала ( 1с jk ) и нормированной 

ширине гауссовского спектра помехи 05,0пп  Tf . 

На рис. 2, 3 приведены зависимости )(  при l   и 

)(qD  соответственно. На обоих рисунках кривые 1 со-
ответствуют РФ, а кривые 2 – системе РФ–МФ, пункти-
ром обозначены зависимости, соответствующие опти-
мизации РФ по энергетическому критерию [5], сплош-
ными кривыми – оптимизации РФ по вероятностному 
критерию [6] (оптимизация каждого канала МФ в обоих 
случаях проведена по энергетическому критерию, прак-
тически эквивалентному в данной ситуации вероятност-
ному критерию).  

 
Рис. 2. Эффективность систем обнаружения  

по энергетическому критерию 

 
Рис. 3. Эффективность систем обнаружения  

по вероятностному критерию 

Штрихпунктирные кривые определяют эффектив-
ность оптимальной системы, вытекающей из процедуры 
статистического синтеза путем вычисления отношения 
правдоподобия для одночастотного сигнала [3]. 

Из кривых на рис. 2 следует, что оптимизированный 
по энергетическому критерию РФ оказывается более 
узкополосным, чем оптимизированный по вероятност-
ному критерию. Выигрыши последнего в диапазоне 

 )25,0...15,0(  составляют 18...36 дБ. С учетом по-
следующей обработки в МФ это различие для системы 
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обработки в целом уменьшается за счет оптимизации 
параметров МФ до 10...28 дБ. При 4m  оптимизация 
РФ по обоим критериям приводит к одинаковым резуль-
татам [6]. При уменьшении величины   различие в эф-
фективности сравниваемых вариантов системы также 
уменьшается, особенно с учетом обработки в МФ. Это 
обусловлено необходимостью более эффективного ре-
жектирования помехи до уровня собственного шума при 
снижении роли расширения полосы пропускания РФ [6], 
что сближает параметры РФ, оптимизированных по 
обоим критериям. Следует также отметить, что оптими-
зация системы РФ–МФ по вероятностному критерию 
позволяет приблизиться к эффективности оптимальной 
системы (штрихпунктирные кривые) в большей степени, 
чем при оптимизации по энергетическому критерию. 

Кривые на рис. 3 показывают, что обусловленный 
оптимизацией по вероятностному критерию выигрыш в 
пороговом отношении сигнал/помеха q  для РФ и систе-
мы РФ–МФ увеличивается с ростом усредненного зна-
чения вероятности D . При этом характер зависимостей 

)(qD  является результатом большего влияния на веро-
ятностные характеристики эффективности системы при 

 )5,0...2,0( , чем при   , где зависимость )(D  
имеет пологий характер. Сравнение с оптимальной си-
стемой позволяет установить, что оптимизированная по 
вероятностному критерию система РФ–МФ приближает-
ся по эффективности к оптимальной, уступая ей в вели-
чине порогового отношения сигнал/помеха q  при 

5,0D  не более 2 дБ. 

Заключение 

Таким образом, при малом динамическом диапазоне 
помехи ( 1 40 дБ) для систем обнаружения когерент-
ных сигналов фиксированной структуры предпочтение 
следует отдать методу оптимизации по вероятностному 
критерию. При увеличении 1  происходит сближение 
параметров и эффективности систем в сравниваемых 
случаях, что с учетом удобств аналитического решения 
задачи оптимизации, а также более широких возможно-
стей для реализации адаптивных алгоритмов обработки 
указывает на целесообразность использования метода 
оптимизации по энергетическому критерию. 
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Проведены анализ структуры радиосигнала с OFDM модуляцией 
и исследование по уменьшению пик-фактора за счет использования 
части несущих частот (Tone reservation), с применением расширен-
ной модификации созвездия OFDM, как стационарной, так и адап-
тивной (Active Constellation Extension и Adaptive Active Constellation 
Extension). В результате исследования разработан комплекс мето-
дов обработки OFDM радиосигналов, позволяющий существенно 
снизить (примерно на 5 дБ) пик-фактор и повысить эффектив-
ность применения выходных усилителей передающих средств. 

УДК 621.3.018.51 

ИССЛЕДОВАНИЕ АЛГОРИТМОВ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ С OFDM МОДУЛЯЦИЕЙ  
И РАЗРАБОТКА РЕКОМЕНДАЦИИ ПО УМЕНЬШЕНИЮ ПИК-ФАКТОРА 
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STUDY OF SIGNAL PROCESSING ALGORYTHMS OF OFDM SIGNALS  
AND RECOMMENDATION DEVELOPMENT ON THE PARP REDUCTION 

Levan Ki 
In this paper we analyze the structure of a radio signal with OFDM modulation and conduct a study (research) to reduce the Peak  
to Average Power Ratio (PAPR) by the use of some of the carrier frequencies (Tone reservation), by extending some modulation 
constellation points toward the outside and around of the constellation (fixed and adaptive – Active Constellation Extension and 
Adaptive Active Constellation Extension). As a result of complex research and such methods of signal processing, PAPR of OFDM 
signals is reduced significantly (about 5 dB) and the efficiency of using output amplifiers of the transmitting apparata is improved. 

Key words: radio signal, OFDM modulation, Peak to Average Power Ratio, signal constellation. 

 
Ключевые слова: радиосигнал, OFDM мо-

дуляция, пик-фактор, сигнальное созвездие. 
Введение 

Известный недостаток систем с OFDM мо-
дуляцией – высокое отношение пиковой мощ-
ности к средней ее величине (PAPR) или высо-
кий пик-фактор. За счет этого свойства OFDM 
радиосигнал содержит множество кратковре-
менных пиков, что требует использования в 
передающих средствах усилителей мощности (УМ) с 
широким линейным динамическим диапазоном. Кроме 
того, если выбросы возникают достаточно часто в уси-
лителе, сигнал ограничивается и, как следствие, появ-
ляются его внутриполосные и внеполосоные искажения. 
Возникающие нелинейные искажения передаваемого 
сигнала усложняют, а некоторых случаях делают невоз-
можным демодуляцию сигнала на приёмной стороне. В 
данной статье проанализировано несколько методов 
подавления пик-фактора, известных под названиями 
резервирование несущих (Tone reservation, TR), расши-
рение созвездия (Active Constellation Extension, ACE) и 
адаптивное расширение созвездия (Adaptive ACE). Рас-
смотрены также комбинированные методы обработки 
OFDM радиосигналов, рекомендуемые для эффектив-
ного уменьшения пик-фактора. 
Алгоритмы обработки OFDM радиосигналов, 
применяемые с целью уменьшения пик-фактора 
Оценка распределения уровней в OFDM радиосигнале 

Известно [1], что уровни OFDM радиосигналов при 

большом числе синусоидальных колебаний и различных 
их фазовых отношениях имеют распределение плотно-
сти вероятности, близкое к нормальному. Очевидно, что 
при различных параметрах этих сигналов распределе-
ние их уровней может несколько отличаться от нор-
мального распределения. По этой причине был прове-
ден анализ плотности распределения таких сигналов. В 
первой горизонтальной графе табл. 1 приведены основ-
ные дискретные параметры плотности нормального рас-
пределения N (0, σ), пронормированного на 100 % по 
максимальному размаху и на величину СКО = σ =1. В 
этом случае уровни нормального распределения в дис-
кретных точках n = ±1, ±2,… соответственно равны p(n) = 
100*exp[-n2/2]. 

При анализе параметров реального действительного 
OFDM сигнала применялась последовательность из 
2000 синусоидальных колебаний QAM 16 с заданными 
случайными значениями уровней и фаз. При этом для 
анализа плотностей распределении этих сигналов при-
менялось ДПФ с длиной 8 k и 16 k. 

Таблица 1. Анализ соответствия плотностей распределений нормального закона  
и реального действительного OFDM сигнала 

                                                                  Уровень сигналов 
Распределение Max 1 2 3 4 

Нормальное распределение 100% 60.65% 13.53% 1.11% 3.35e-2% 
Плотность распределения сигнала длины Фурье 8k 99.97% 61.25 % 13.37% 1.23% 2.92e-2% 
Плотность распределения сигнала длины Фурье 16k 99.74% 61.43% 15.25% 1.46% 3.23e-2% 



 

 
 
30 

На рис.1. приведены отклонения плотности распре-
деления действительных сигналов при длине ДПФ 8 k и 
16 k от функции нормального распределения. 

 

Рис. 1.  Отклонения плотности распределения  
действительных сигналов и от нормального распределения 

при ДПФ 8 k и 16 k 
Из рис. 1 видно, что в данном случае максимальное 

отклонение формы плотности распределения действи-
тельных сигналов в данном случае отличается от рас-
пределения нормального закона не более, чем на 2 %. 
Очевидно, это различие будет еще меньшим при увели-
чении числа несущих и размера ДПФ. Отсюда можно 
сделать вывод: OFDM сигналы практически подчиняют-
ся закону нормального распределения. 
Метод резервных несущих (Tone reservation) 

Суть метода заключается в выделения несколько 
несущих для оформления «ядра», обеспечивающего 
снижение пик-фактора [2, 3, 4]. Каждый итеративный 
алгоритм обеспечивает поиск самого наибольшего пика 
OFDM сигнала и с использованием реализованного яд-
ра формируется «анти-пик» для снижения уровня такого 
выброса. Реализуя сложное математическое формиро-
вание, алгоритм выполняется рядом нижеследующих 
пунктов. 

Предположим, что исходная величина коррекции пи-
ков (0)

nc  на всех точках n  сигнала равно нулю (0) 0nc  , 
0 FFTn N  . 

1. Присваивается начальный номер итерации i = 1. 
2. Находится максимальное значение модуля сигна-

ла ( )iy  и его положение ( )im : 
( ) ( 1)maxi i

n ny x c   ;  
  ( 1)arg maxi i

n nm x c   ,   

где n = 0, 1,…, NFFT-1. 
Если ( )i

clipy V  (заданный уровень отсечки, принцип 
выбора которого приведен выше), то i уменьшается на 1 
и производится переход к 7-му шагу. 

3. Вычисляется отклонение по уровню 
( ) ( )

( 1)
( )

( ) 
i i

i
i m m

i

x c
u

y


 . 

4. Находится величина отклонения   ( ) . i i
clipy V    

Если ( ) 0,i   то i уменьшается на 1 и производится 
переход к 7-му шагу. 

5. Значение вектора сn изменяется следующим образом: 

( )
( ) ( 1) ( ) ( )

( )mod 
 i

FFT

i i i i
n n n m N

c c u P


  ,  

где 
1 2  

l

r
k STR FFT

rkP j
N N





   – формируемое комплексное яд-

ро с использованием: множества частот Sl, NTR – число 
резервных несущих, используемых при реализации ал-
горитма. 

6. Если номер итерации i < NFFT-1, то его величина 
увеличивается на 1, в противном случае происходит 
переход к 7-му шагу. 

7. Полученное значение сигнала обновляется: 
' ( ) i
n n nx x c  . 

Таким образом, итерационный алгоритм последова-
тельно находит максимальный экстремум в OFDM и 
обеспечивает его подавление до величины Vclip. Этот 
алгоритм реализован с применением двух критериев 
оптимизации, основанных на выборе: 

– оптимального или квазиоптимального ядра; 
– наиболее подходящего значения Vclip. 
Исследования показывают, что если для построения 

ядра выбирается некоторое регулярное значение часто-
ты, то эффективность уменьшения пик-фактора оказы-
вается незначительной. Алгоритм оказывается весьма 
эффективным, когда при построении ядра выбираются 
случайные частоты. 

Существует много методов выбора оптимального яд-
ра, которое обеспечивает максимальное уменьшение 
пик-фактора. У такого ядра все выбросы, кроме главно-
го, должны иметь минимальные и примерно одинаковые 
по величине вторичные пики (см. рис. 2). Такой вероят-
ный метод по сравнение с методом случайного выбора 
частот не обеспечивает большого выигрыша [5]. 

 

Рис. 2.  Ядро алгоритма Tone reservation (TR) 

Выбор Vclip играет очень важную роль в оптимизации 
алгоритма TR. Если выбирается слишком большая вели-
чина Vclip, то выигрыш оказывается незначительным. Вы-
бранная малая величина Vclip также не гарантирует хоро-
ший выигрыш. Поэтому необходим приблизительный вы-
бор оптимального значения Vclip, соответствующего тре-
буемому объему используемого алгоритма (рис. 3). 

На рис. 4 в качестве примера приведены результаты 
обработки выбросов OFDM сигнала за счет применения 
алгоритма с резервными несущими. 
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Рис. 3.  Зависимость Vclip (желаемое значение PAPR)  
от значения PAPR после применения алгоритма 

 

Рис. 4. Амплитуды сигнала до и после алгоритма 

Алгоритм Расширения Активного Созвездия (ACE) 

ACE подход [6] основан на возможности динамиче-
ски изменить позиции некоторых точек созвездия в це-
лях сокращения пиков сигнала во временной области 
(из-за конструктивных особенностей подмножества дан-
ных частотной области) без изменения передаваемого 
объема информации (рис. 5). Расширение выполняется 
итеративно, в соответствии с ниже следующей проце-
дурой. 

1. Алгоритм начинается с представления OFDM сим-
вола в частотной области. 

2. Затем во временной области осуществляется 
ограничение сигнала по уровню, превышающему задан-
ное значение.  

3. Повторно преобразовать представление в частот-
ной области и восстановить все точки созвездия, пере-
мещенные в неразрешенном направлении. 

4. Возвращение к пункту перехода во временную об-
ласть до достижения фиксированного числа итераций. 

Данный алгоритм состоит из нижеследующих пунктов. 
1. Передискретизировать сигнал с коэффициентом, 

равным 4, промежуточные значения заполнить нулями и 
преобразовать сигнал ОДПФ: '.X X  

2. Ограничить сигнал:  

 ' ,                   ' ,
'' '

*  ,   ' .
'

n n clip

n n
clip n clip

n

X if X V
X X

V if X V
X


  


  

3. Преобразовать сигнал с помощью ДПФ со сниже-
нием длины Фурье-образа в 4 раза: '' cX X . 

4. Реализовать расширение сигнального созвездия:   
' *( )c cX X G X X   ,   

где G  – параметр сходимости. 
5. Ограничить расширение сигнального созвездия: 

' ''c cX X ;  

 
' '

, ,

'
, ,

'
,

Re{ } ,  Re ,

Re ''   ,   Re{

{ }

{ }
} ,

,    Re ,

c n c n

c n c n

c n

X if X L

X L if X L
L if X L

 
 
  

  

 
   

 
 

' '
, ,

'
, ,

'
,

Im  ,  Im ,

Im ''   ,    Im ,

,    Im .  

c n c n

c n c n

c n

X if X L

X L if X L

L if X L

 

 

 

   

где L – максимальная величина увеличения сигнального 
созвездия. 

6. Получение выходные сигналы в частотной области: 
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Рис. 5. Сигнальное созвездие после обработки 

Наиболее важным этапом этого метода является вы-
бор уровня отсечки: большое значение (что соответ-
ствует высокому уровню PAPR) дает незначительное 
увеличение мощности при плохой сходимости, так как 
сигнал вряд ли будет ограничиваться. С другой стороны, 
очень низкий уровень отсечки обеспечивает плохую схо-
димость, незначительное увеличение мощности и боль-
шое значение ошибок (BER). 
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Алгоритм Адаптивного Расширения  
Активного Созвездия (Adaptive ACE) 

Основной идеей алгоритма A-ACE [6, 7] является со-
здание «анти-пика» сигнала для уменьшения PARP пу-
тем преобразования области отсечения в шумовую со-
ставляющую в возможной области расширения сиг-
нального созвездия и обеспечения удаления внеполос-
ного искажения путем фильтрации (см. рис. 6). Таким 
образом, способ A-ACE рассматривается как повторный 
процесс ограничения и фильтрации. 

Алгоритм включает нижеследующие шаги. 
1. Выбирается значение уровня отсечки A и число 

итераций. 
2. Устанавливаются исходные данные: i = 0, X(0) = X, 

A(0) = A. 
3. Находятся значения отклонений: 
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Если никакой части сигнала не ограничено, то алго-
ритм завершен и полученный сигнал сформирован. 

4. Вычисляется матрица передачи T, «анти-пика» ( )' i
nС : 
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5. Вычисляется значение коэффициента ограничения 
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6. Обновляется уровень ограничения: 
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где:  PN  – число пиков свыше уровня отсечения; 
( 1) ( ) *i iA A     . 

 
Рис. 6. Сигнальное созвездие после обработки 

Результаты исследований 

Результаты исследований приведены ниже в табли-
цах. При анализе обработки с применением резервных 
несущих использовано 5 % и 10 % из общего числа 2000 
несущих в OFDM радиосигнале. В данном случае исход-
ная величина PAPR = 11,41 дБ, все остальные данные 
также определены в дБ. 

Заключение 

В табл. 6 поясняется, насколько можно увеличить 
мощность радиосигналов (в дБ) на информационных 
несущих независимо от количества несущих, используе-
мых при построении ядра.  

По результатам исследований можно сделать сле-
дующие выводы:  

1. Плотность распределения OFDM радиосигналов 
практически строго соответствует нормальному закону. 

Таблица 2: Результат исследования для типа модуляции OFDM – 16 QAM 

16 QAM 
Тип обработки 5 % несущих 10 % несущих 

Исходный PAPR 11.41 
PAPR после TR[1] 7.4 7.03 
PAPR после ACE[2] 7.34 6.95 
PAPR после Adaptive ACE[2] 6.11 6.07 
Выигрыш ∑TR+ACE / MER 4.07 / 40.5 4.46 / 43.3 
Выигрыш ∑TR+A-ACE/ MER 5.30 / 38.32 5.34 / 40.72 

Таблица 3: Результат исследования для типа модуляции OFDM – 64 QAM 

64 QAM 
Тип обработки 5 % несущих 10 % несущих 

Исходный PAPR 11.36 
PAPR после TR[1] 7.32 7.24 
PAPR после ACE[2] 7.26 7.19 
PAPR после Adaptive ACE[2] 6.1 6.08 
Выигрыш ∑TR+ACE/ MER 4.10 / 39.7 4.17 / 42.5 
Выигрыш ∑TR+A-ACE/ MER 5.26 / 42.25 5.28 / 45.7 
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Таблица 4: Результат исследования для типа модуляции OFDM - 16 QAM. 

16 QAM 
Тип обработки 5 % несущих 10 % несущих 

Исходный PAPR 11.41 
PAPR после ACE[1] 10.16 10.28 
PAPR после Adaptive ACE[1] 10.04 9.84 

PAPR после TR[2] After A-ACE After ACE After A-ACE After ACE 
7.13 7.31 6.9 7.08 

Выигрыш ∑ ACE+ TR/ MER 4.10 / 38.63 4.33 / 39.65 
Выигрыш ∑ A-ACE+ TR/ MER 4.28 / 41.02 4.51 / 42.03 

Таблица 5: Результат исследования для типа модуляции OFDM – 64 QAM 

64 QAM 
Тип обработки 5 % несущих 10 % несущих 

Исходный  PAPR 11.36 
PAPR после ACE[1] 10.40 10.74 
PAPR после Adaptive ACE[1] 8.86 9.93 

PAPR после TR[2] After A-ACE After ACE After A-ACE After ACE 
7.27 7.34 6.95 7.16 

Выигрыш ∑ ACE+ TR/ MER 4.02 / 39.92 4.20 / 40.52 
Выигрыш ∑ A-ACE+ TR/ MER 4.09 / 40.69 4.41 / 42.05 
Примечание: Сначала применяется один алгоритм из [1] , затем последовательно один алгоритм из [2]. 

Таблица 6: Увеличение мощности на информационных несущих для модуляции OFDM – 16 QAM 

Увеличение мощности на информационных несущих 16 QAM 
Тип обработки 5 % несущих 10 % несущих 
Выигрыш ∑TR+ACE 3.75 4.32 
Выигрыш ∑TR+A-ACE 4.98 5.20 
 
2. Чем большая доля несущих используется для постро-

ения ядра в алгоритме, использующем резервные несущие, 
тем больше выигрыш в уменьшении пик-фактора.  

3. Алгоритм Adaptive ACE более эффективен, чем 
алгоритм  ACE и не очень зависит от типов модуляции. 

4. Алгоритмы Adaptive ACE и ACE имеют компро-
мисс: чем больше уменьшение пик-фактора, тем мень-
ше значение MER. 

5. Комбинированный метод TR+ Adaptive ACE (TR 
первый) дает результат лучше, чем метода Adaptive 
ACE + TR(TR последний). 

Автор благодарит к.т.н. Иртюгу Владимира Алексан-
дровича за помощь в составление алгоритмов обработ-
ки OFDM сигналов. 
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Работа посвящена анализу влияния на сигнал с ФМН-2 искаже-
ний в канале радиосвязи и радиочастотном тракте трансиверов. 
Предложен алгоритм оценки качества принимаемого сигнала с мо-
дуляцией ФМН-2, позволяющий различить влияние на сигнал иска-
жения сигнального созвездия от воздействия АБГШ, а также ком-
пенсировать их. Основной особенностью данного алгоритма явля-
ется использование смешанной метрики оценки качества принима-
емого сигнала, включающей в себя как элементы эталонной метри-
ки (BER), так и неэталонной (EVM). 

УДК 621.376.9 

РАЗРАБОТКА АЛГОРИТМА ДЕТЕКТИРОВАНИЯ  
И КОМПЕНСАЦИИ ИСКАЖЕНИЯ СИГНАЛЬНОГО СОЗВЕЗДИЯ ФМН-2  
НА ОСНОВЕ ВЕКТОРА ОШИБОК 
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DISTORTION DETECTION ALGORITHM DEVELOPMENT  
FOR BPSK SIGNAL CONSTELLATION 

Kiselnikov A.E., Dubov M.A., Priorov A.L. 
The scope of this work is a distortion identification of BPSK signal constellation. An algorithm for the received BPSK signal quality 
assessing is developed. It allows to distinguish the signal constellation distortion effects and AWGN acting on the signal. The main 
feature of the algorithm is the use of a received signal quality mixed metric, which includes the elements of the standard metrics 
(BER) and the non-reference metrics (EVM). 

Key words: EVM, BPSK, noise immunity, signal constellation, distortion compensation, quadrature receiver,  
non-reference metric. 

 
Ключевые слова: вектор ошибок, ФМН-2, 

помехоустойчивость, сигнальное созвездие, ком-
пенсация искажений, квадратурный прием, не-
эталонная метрика. 

Введение 

В последние годы подавляющее большин-
ство радиоэлектронных устройств в нашей 
стране выполнялось преимущественно на зару-
бежной элементной базе. В настоящее время по 
ряду причин произошло резкое подорожание импортных 
электронных компонентов. Многие разработчики для того 
чтобы не потерять свою долю на рынке пошли по пути 
использования электронных компонентов более низкого 
класса, соответственно с более высоким допуском на 
номинальные характеристики и диапазон их изменения 
под влиянием внешних факторов и времени, что может 
приводить к различным искажениям сигнала. 

С точки зрения обнаружения и идентификации при 
демодуляции фазоманипулированных (ФМН) сигналов 
наиболее сложным является поворот сигнального со-
звездия, поскольку его воздействие ухудшает помехо-
устойчивость системы, в то время как отношение сигнал-
шум (ОСШ) в полосе фильтра основной селекции (ФОС) 
остается неизменным. Искажения данного типа могут 
проявляться при прохождении радиосигнала с цифровой 
модуляцией через плотную городскую застройку, а также 
могут быть вызваны некорректной работой аналогового 
тракта радиоприемного устройства [1]. 

Рассмотрим этот случай более подробно. Структур-
ная схема цифрового приемника представлена на 
рис. 1. Первый блок после антенны состоит из малошу-
мящего усилителя (МШУ), преселектора и системы пе-

реноса несущего колебания на промежуточную частоту 
(ПЧ). Далее следует фильтр основной селекции. После 
фильтрации сигнал переносится на нулевую частоту при 
помощи квадратурного демодулятора, затем при помо-
щи фильтра нижних частот (ФНЧ) подавляется суммар-
ная составляющая и происходит преобразование сигна-
ла в цифровую форму с использованием аналого-
цифрового преобразователя (АЦП). На следующем эта-
пе сигнал передается на цифровой сигнальный процес-
сор (ЦСП) для дальнейшей обработки [2, 3]. 

 
Рис.  1. Структурная схема квадратурного приемника 

В данной схеме в тракте каждой из квадратур приме-
няется система фильтрации для устранения суммарной 
составляющей перемножения частот, а также обеспече-
ния необходимых чувствительности и избирательности 
приемника. Для достижения высоких характеристик ра-
диоприемного устройства необходимо, чтобы система 
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фильтрации обладала следующими характеристиками: 
высоким уровнем подавления в полосе задержания, 
минимальной неравномерностью АЧХ в полосе пропус-
кания, малой шириной переходной полосы. Перечис-
ленные характеристики свойственны аналоговым филь-
трам высоких порядков [4] (рис. 2).  

 
а) 

 
б) 

Рис. 2. Пример расчета аналогового фильтра высокого по-
рядка в среде Filter Solutions: 

а) принципиальная электрическая схема; б) амплитудно-
частотная характеристика 

Высокий порядок аналогового фильтра влечет за 
собой использование большого количества радиоэлек-
тронных компонентов, номинальные характеристики 
которых имеют определенные допуски, а также подвер-
жены влиянию времени, что приводит к снижению иден-
тичности радиочастотных трактов каждой из квадратур 
и проявляется в виде искажения сигнального созвездия. 
Например, на промежуточной частоте, равной 1 МГц, 
различие постоянных времени мкс25,0  приве-

дет к разбалансу, равному рад
4


 и повороту сигналь-

ного созвездия на рад
8


. 

Целью работы является создание алгоритма, бази-
рующегося на методе анализа вектора ошибок (EVM), 
который позволит идентифицировать появление иска-
жений в условиях воздействия на канал передачи адди-
тивного белого гауссовского шума (АБГШ) при демоду-
ляции сигнала с бинарной фазовой манипуляцией 
(ФМН-2) и компенсировать влияние искажений сигналь-
ного созвездия на помехоустойчивость приема. 

Анализ помехоустойчивости приема  
при искажении сигнального созвездия 

Рассмотрим помехоустойчивость сигналов с моду-
ляцией ФМН-2. Пусть на сигнал в тракте передачи воз-

действует АБГШ с нулевым математическим ожиданием, 
а соотношение энергии бита к спектральной плотности 
мощности шума в канале передачи 

0N
E b  является за-

данной величиной [5].  
Рассмотрим сигнальное созвездие ФМН-2 в квадра-

турной плоскости. В данном случае имеются две точки, 

расположенные на расстоянии sE  от начала координат 
[6, 7], причем квадратурная составляющая равна нулю. 
Используя выражение, определяющее вероятность по-
явления битовой ошибки (BER) при когерентной демо-
дуляции сигнала [8]  
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где )(xerf  – функция ошибок Лапласа, можно опреде-
лить BER для случая искажения, влияние которого про-
является в виде поворота сигнального созвездия вокруг 
начала координат. Тогда выражение, определяющее 
BER, будет модифицировано следующим образом: 
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dist  . 

На рис. 3 показано влияние искажения на сигнальное 
созвездие, в результате чего уменьшается помехоза-

щищенность приемника [9], здесь Ŝ  – принятый символ 
в квадратурной плоскости, а   и   – соответственно 
дисперсия и матожидание воздействующего на систему 
АБГШ. 

 
 а) б) 

Рис. 3. Воздействие искажений квадратур  
на сигнальное созвездие: а) воздействие АБГШ; 

б) одновременное воздействие АБГШ и искажения созвездия 

Разработка алгоритма идентификации искажения  
и его компенсации 

Рассмотрим алгоритм обнаружения и устранения 
влияния поворота сигнального созвездия, основанный 
на применении двух метрик: эталонной метрики оценки 
шумового воздействия по пилот-сигналу и неэталонной 
метрики анализа вектора ошибок (EVM). Блок-схема 
указанного алгоритма приведена на рис. 4. 

После приема кадра производится оценка пилот-
сигнала. Если он принят удовлетворительно, то алго-
ритм передает информацию для дальнейшей обработки 
[10], при этом производится вычисление вектора ошиб-
ки, а показатели сохраняются в буфере. В противном 
случае, аналогично случаю успешного приема кадра, 
производится вычисление вектора ошибок и сохранение 
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показателей в буфере, но основным отличием здесь 
является запуск алгоритма анализа поведения величи-
ны вектора ошибок как на интервале принятого кадра, 
так и на более длительном интервале за счет накоп-
ленной в буфере статистики.  

 
Рис. 4. Блок-схема алгоритма определения воздействия  

искажений и активации системы компенсации 
Данная мера объясняется спецификой влияния раз-

личных искажений на помехоустойчивость приема, а так 
же различной методикой их обнаружения и компенса-
ции. В случае многократного последовательного полу-
чения пакета с показателями EVM, свидетельствующи-
ми о воздействии АБГШ, принимается решение о за-
действовании петли контроля мощности, в случае ее 
наличия в системе связи, с целью повышения ОСШ в 
канале передачи информации. В противном случае, 
если принимаются пакеты с отсутствием признаков в 
поведении вектора ошибок, сигнализирующих о необхо-
димости увеличения ОСШ в канале, но BER продолжа-
ет превышать допустимый порог, проводится анализ 
информации, накопленной в буфере. На следующем 
этапе делается вывод о наличии или отсутствии разба-
ланса квадратур или искажения созвездия в системе 
передачи информации. 

Особенности работы алгоритма компенсации 

Рассмотрим более подробно особенности работы 
данного алгоритма. После посимвольного приема дис-
кретного сообщения на выходе демодулятора имеются 
значения I и Q компонент принятого символа Ŝ , кото-

рые сохраняются в буфере в виде следующих структур: 

};{ˆ
iii QIS  . 

На следующем этапе производится накопление эле-
ментов iS , которые могут быть получены как из одного 
кадра, так и агрегированы из нескольких. После накоп-
ления кадра необходимой длины происходит нормиров-
ка вектора ошибок на среднюю мощность принятого сиг-
нала и вычисление усредненного вектора ошибки. Ко-
эффициент нормировки может быть записан следующим 
образом: 

1

0

)ˆ(













 

k

i

i

M
SPA , 

где M – порядок модуляции, )ˆ( iSP  – энергия принятого 

символа, k – размер кадра [11-13]. Поскольку все сим-
волы сигнала ФМН-2 имеют одинаковую энергию, раз-
баланс квадратур по фазе приведет к повороту сигналь-
ного созвездия относительно начала координат на вели-
чину, равную половине фазового разбаланса, без каких-
либо дополнительных искажений. Следовательно, зная 
величину вектора ошибки и коэффициент нормировки, 
можно компенсировать искажение созвездия: 

  ))(
2
1arccos(

________

sEkEVMAk  , 

где k  – размер кадра, на котором вычислен вектор 

ошибок, 
_

sE – усредненная энергия символа, 
______
EVM – 

усредненное значение вектора ошибок, вычисленное 
при приеме кадра длиной 1024 бита. Взаимосвязь дан-
ных величин дополнительно проиллюстрирована на 
рис. 5.  

 
Рис. 5. Определение величины угла поворота 

На рис. 6 приведены результаты работы алгоритма 

для величин угла поворота рад
6
  и рад

3
 , при вели-

чине кадра, на котором вычисляется вектор ошибки, 
равной 1024 бита. Здесь пунктирной линией с крупным 
штрихом изображена зависимость вероятности появле-

ния битовой ошибки от соотношения 
0N

Eb , мелким пунк-

тиром – при воздействии искажения, сплошной линией – 
при работе алгоритма компенсации. 

Исходя из представленных графиков, можно сделать 
вывод, что при низких ОСШ в канале передачи алгоритм 
компенсации работает некорректно, т.к. вектор ошибки 
вычисляется неэталонно, следовательно, в том случае, 
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когда символ принят ошибочно, в вычисление EVM бу-
дет внесена погрешность вне зависимости от размера 
кадра, на котором нормируется и вычисляется вектор 
ошибки [14]. 

 
а) 

 
б) 

Рис. 6. Работа алгоритма компенсации  
для заданного угла поворота сигнального созвездия: 

а) рад
6


; б) рад
3


 

Определим порог отношения 
0N

Eb  в канале переда-

чи, при котором алгоритм компенсации начинает давать 
выигрыш, для различных величин угла поворота со-
звездия. График соответствующей зависимости пред-
ставлен на рис. 7. 

Чтобы обеспечить максимально эффективную рабо-
ту алгоритма компенсации, не ухудшая текущие пара-
метры системы передачи, необходимо разработать ме-
тод анализа принимаемого сигнала, позволяющий акти-
вировать алгоритм компенсации в области его эффек-
тивной работы. Стоит отметить, что анализ пилот-
сигнала не позволяет дифференцировать влияние по-
ворота созвездия [15–17]. На рис. 8 приведены два со-
звездия, одно из которых искажено, при ОСШ в канале 
передачи 9,2 дБ, второе без искажений, но ОСШ  
в канале передачи равно 7,6 дБ. В обоих случаях  
вероятность появления битовой ошибки одинакова и 
равна 4109,1  . 

 
Рис. 7. Диаграмма работы системы компенсации 

 
а) 

 
б) 

Рис. 8. Сигнальные созвездия с одинаковой BER:  
a) без смещения; б) при наличии смещения  

Для того чтобы решить задачу различения влияния 
АБГШ и поворота сигнального созвездия, рассмотрим 
поведение величины вектора ошибки EVM. На блок-
схеме, приведенной на рис. 4, в случае несоответствия 
BER заданным требованиям, производится вычисление 
EVM и сохранение показателей в буфере. При помощи 
правила Стерджеса [18] имеющиеся в буфере данные 
разбиваются на интервалы, величина которых опреде-
ляется следующим выражением: 

)(log1 2

min
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max
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EVMEVMl


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где max
_______
EVM  и min

_______
EVM  – максимальная и минималь-

ная величина усредненного вектора ошибки, вычислен-
ного при обработке кадра, длина которого равна 1024 
бита, k  – размер кадра. На следующем этапе происхо-
дит подсчет количества попаданий значений в буфере в 
каждый из интервалов iL , абсолютные значения границ 
которого определяются следующим выражением: 

)}1(;{ min
______

min
______

 ilEVMliEVMLi . 
Графическая интерпретация данного процесса 

представлена на рис. 9, где слева изображено сигналь-
ное созвездие, при приеме которого произведена агре-
гация показателей, а справа – гистограмма значений 
______
EVM по интервалам iL . Данные интервалы выражены 
в процентах, где по оси абсцисс за 100 % принята вели-

чина, равная sE , а по оси ординат – количество от-
счетов, попавших в интервал. 

 
Рис. 9. Агрегация показателей  

(размер кадра 1024 бита, 1000 кадров) 
В том случае, если сигнальное созвездия подверга-

ется искажению при незначительном воздействии 
АБГШ, медиана распределения, представленного на 
гистограмме, будет смещена пропорционально вели-
чине искажения, в то время как разброс относительно 
нее будет незначительным. В противном случае будет 
наблюдаться обратная картина – значительный разброс 
по заданному порогу при минимальном смещении, т.к. 
по условиям моделирования математическое ожидание 
воздействующего на сигнал шума равно нулю [5, 19]. 

Пример работы системы компенсации 

Рассмотрим работу системы компенсации, рассчи-
танной на решение следующей задачи: минимизация 
влияния поворота сигнального созвездия, начиная с 

рад
6


 и соотношения 
0N

E b , равного 6 дБ. В результа-

те серии экспериментов выбран следующий критерий 
активации: алгоритм компенсации задействуется в слу-
чае превышения 2 % разброса по частоте попадания 
отсчетов в интервал, равный 20. На рис. 10 представлена 
диаграмма работы алгоритма анализа состояния канала 
и компенсации искажения сигнального созвездия для 
следующих исходных данных: порог BER равен 510  [20], 
длина кадра, на котором вычисляется вектор ошибки, 
равна 1024 бита, количество кадров, по которым ведется 
агрегация статистических данных, равно 1000. 

Рассмотрим представленную диаграмму более по-
дробно, в соответствии с блок-схемой работы алгорит-

ма, изображенной на рис. 4. Если при анализе пилот-
сигнала достигается заданный уровень BER, то произ-
водится прием и обработка сообщения без каких-либо 
дополнительных манипуляций. Кривая порогового зна-
чения BER в зависимости от степени искажения созвез-

дия и отношения 
0N

Eb  представлена верхней пунктирной 

линией. Сплошной линией разделены область эффек-
тивной работы системы компенсации (справа) и область 
внесения незначительных искажений (слева). Нижней 
пунктирной линией представлено выполнение условия 
активации системы компенсации. В результате можно 
выделить три основные области работы алгоритма: об-
ласть улучшения показателей работы системы связи, 
область внесения искажений и область потенциального 
улучшения, в которой возможно улучшение характери-
стик работы системы передачи информации без актива-
ции алгоритма компенсации. 

 
Рис.10. Диаграмма работы алгоритма  

детектирования искажения и его компенсации 
Основным направлением развития и совершенство-

вания предложенного алгоритма является разработка 
более совершенного критерия активации алгоритма 
компенсации и методики агрегации статистических дан-
ных с целью охвата области потенциального улучшения 
характеристик системы и минимизации области внесе-
ния искажений. Следует также выделить пути развития 
работ в данной области в целом – это разработка алго-
ритмов для более сложных видов манипуляций (КАМ-16, 
КАМ-64 и др.), которые могут быть подвержены влиянию 
более сложных, комплексных видов искажений в отли-
чие от ФМН сигналов. В данном случае основной зада-
чей будет являться определение типа искажения, воз-
действующего на систему передачи информации, 
например, разбаланса квадратур от компрессионного 
искажения в условиях воздействия на систему АБГШ. 

Заключение 

Разработан алгоритм, действующий на основе ком-
плексной оценки качества канала связи и позволяющий 
детектировать наличие искажений в сигнальном созвез-
дии, влияние которых не проявляется как снижение 
мощности принимаемого сигнала, но серьезно ухудшает 
характеристики цифровой системы передачи. Данный 
алгоритм позволяет не только различать влияние АБГШ 
и искажения созвездия, но и компенсировать их при по-
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мощи анализа вектора ошибок. Также важной особен-
ностью данного алгоритма является его способность 
компенсировать искажения, вносимые аналоговым ра-
диочастотным трактом, что в настоящее время являет-
ся актуальной задачей в виду снижения качества элек-
тронных компонентов на отечественном рынке. 

Работа выполнена при поддержке гранта РФФИ 16-
37-00308-мол-а. 
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Предложены алгоритмы оценивания аппаратной функции в за-
дачах восстановления изображений на основе матрицы радиомет-
рических наблюдений. Алгоритмы основаны на матричном и пара-
метрическом методах. Проведено исследование алгоритмов мето-
дом моделирования, показано их преимущество в сравнении с аль-
тернативными подходами. 
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В ЗАДАЧАХ ВОССТАНОВЛЕНИЯ ИЗОБРАЖЕНИЙ 
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ALGORITHMS FOR DEVICE FUNCTION ESTIMATION  
IN PROBLEMS OF IMAGES RECOVERY 

Klochko V.K., Kuznetsov V.P. 
Algorithms for device function estimation in problems of images recovery on the basis of radiometric supervision matrix are offered. 
Algorithms are based on matrix and parametrical methods. Research of algorithms is conducted by modeling method, their  
advantage in comparison with alternative approaches is shown. 

Keywords: radiometer, passive location, device function, recovery of images, matrix method, Winer's filter. 

 
Ключевые слова: радиометр, пассивная ло-

кация, аппаратная функция, восстановление 
изображений, матричный метод, фильтр Винера. 

Введение 

При восстановлении изображений на основе 
матрицы радиометрических наблюдений [1] возникает 
необходимость оценивания аппаратной функции (АФ), 
называемой также функцией рассеяния точки (ФРТ), ко-
торая описывает действие измерительного канала на 
входной сигнал. Измерительный канал включает в себя 
антенну и тракт первичной обработки − высокочастотный 
усилитель, квадратичный детектор и фильтр низких ча-
стот (ФНЧ). Антенна радиометра сканирует зону обзора 
построчно в телевизионном режиме, смещаясь по азиму-
ту и углу места на малую величину шага дискретизации. 
При каждом положении антенны на выходе тракта пер-
вичной обработки фиксируется цифровой сигнал, кото-
рый отражает интегральное действие поля излучения на 
антенну по ширине ее диаграммы направленности (ДНА). 
В результате сканирования формируется M x N-матрица 
радиометрического изображения (РИ), где числа M и N 
определяют размеры зоны обзора в числе элементов 
дискретизации. В силу размытости изображения матрица 
РИ подвергается дополнительной алгоритмической об-
работке методами восстановления изображений. 

Обычно при решении задач восстановления изобра-
жений считается, что АФ известна и соответствует 
форме ДНА. Однако в действительности принятый по-
лезный сигнал уже искажен действием внешних помех. 
При прохождении тракта первичной обработки полез-
ный сигнал дополнительно искажается в его цепях. Все 
это приводит к необходимости уточнения АФ.  

Цель работы – разработка и исследование алгоритмов 
оценивания аппаратной функции на основе матрицы РИ.  

Постановка задачи 

Антенна радиометра принимает излучаемое поле по 
ширине ДНА. Поле несет информацию об изображении 

объектов наблюдения. Представим поле матрицей 

)},,({ jixX   ,,1 Mi   Nj ,1  в i-х, j-х элементах 

дискретизации. Элементы ),( jix   матрицы X имеют 

смысл интенсивности излучения в i-м, j-м направлении. 
При построчном сканировании антенной по угломерному 
MxN-пространству принимаемое поле X усиливается 
радиометром и после первичной обработки регистриру-
ется в виде напряжений ),( jiy  . Каждая i-я, j-я вели-

чина ),( jiy   носит интегральный характер и подчине-

на модели наблюдений вида: 

),,(),(),(

),(

,

111111 ji
D

ji

ji

pddx

y











  (1) 

где интегрирование по области  ,D  ведется в угловых 

координатах по элементам ),( x  поля X с весовой 
функцией ),(  , представляющей АФ. Под АФ пони-
мается функция, описывающая действие ДНА, внешних 
помех и тракта первичной обработки на элементы поля 
X. Шумы аппаратуры представлены слагаемым 

),( jip  . 

Интегральная модель (1) сводится к суммарной мо-
дели в i-х, j-х элементах дискретизации искомого поля 

изображения )},({ jixX  , Mi ,1 , Nj ,1 : 

),(),(),(),( 1111
1 1

jipjjiixjicjiy
m

mi

n

nj

  
 

 , (2) 

mMmi  ,1 , nNnj  ,1 , 
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где 12 m  и 12 n  − ширина ДНА соответственно по 
углу места и азимуту (на уровне 0,5 мощности) в коли-
честве элементов дискретизации; ),( ji  − значения 
АФ; c –множитель, учитывающий переход от непрерыв-
ной модели (1) к дискретной модели (2) [в дальнейшем 
опускается]; ),( jip  − шумы аппаратуры в виде белого 

шума с дисперсией 2
p . 

Задача заключается в оценивании ),( ji  по наблю-
дениям (1) при наличии или отсутствии информации 
относительно )},({ jixX  .  

Решение этой задачи непосредственно связано с 
моделью (2), применяемой при восстановлении изобра-
жений [2]. Для решения задачи предлагаются алгорит-
мы, основанные на матричном и параметрическом ме-
тодах. 

Алгоритм оценивания АФ матричным методом  
при известной матрице X 

Модель наблюдений (2) представим в векторно-
матричной форме: 

paXy  1 , (3) 

где y  – (M-2m)(N-2n)-вектор-столбец измерений y(i, j), 
считанных построчно из матрицы )},({ jiyY  ; 1X  −  
(M-2m)(N-2n)x(2m+1)(2n+1)-матрица элементов x(i, j), 
расположенных в соответствии с (2); a  − (2m+1)(2n+1)-
вектор-столбец искомых значений АФ ),( ji , записан-
ных построчно; p  − (M-2m)(N-2n)-вектор-столбец помех 

p(i,j). 
Ниже показана программа записи вектора y  и пере-

записи элементов x(i, j) из матрицы X в матрицу 1X  на 
языке Matlab: 
       i=0;  
for i1=m+1:M-m 
    j0=0; 
    for j1=n+1:N-n 
        j0=j0+1; j=0; i=i+1; 
        y(i,1)=Y(i1,j1);    
        for i2=i1-m:i1+m 
            for j2=j0:j0+2*n 
                j=j+1; X1(i,j)= X(i2,j2);(4) 
            end %j2 
        end %i2 
    end %j1 
end %i1 

Из (3) по критерию минимума квадрата нормы  
)()(|||| 11

2
1 aXyaXyaXyJ T  , 

где T – символ транспонирования, то есть методом 
наименьших квадратов (МНК) находим оптимальную 
оценку вектора a  относительно y  и 1X  с помощью 
обратной матрицы: 

.)(0)(

,0)(2/

11
1

1111

11

yXyXXXaaXyX

XaXyaJ
TTT

TT






 (5) 

Для устойчивого обращения матрицы в (5) вводится 
параметр регуляризации δ>0: 1

11 )(  EXX T  , где E – 

единичная матрица. Матрица 
1X  в (5) является псев-

дообратной для 1X  и может быть найдена также сингу-

лярным разложением матрицы 1X , например, в среде 

Matlab: 
1X  = pinv(X1, δ). 

Алгоритм оценивания аппаратной функции ),( ji  
следующий: 

1. Известная матрица )},({ jixX  , Mi ,1 , Nj ,1  
наблюдаемого изображения представляется в форме 
матрицы 1X  с помощью программы (4). 

2. При сканировании поля изображения X по про-

странству ,,1 mMmi   nNnj  ,1  получается 

матрица Y, которая переписывается в вектор y . 
3. По формуле (5) вычисляется оптимальный вектор 

a , элементы которого переписываются в массив оценок 
АФ )},({ jiA   построчно. 

4. Найденные оценки ),( ji  используются в алго-
ритмах восстановления изображений объектов. 

Недостатками алгоритма являются необходимость 
иметь изображение X, а также большой размер обраща-
емой матрицы 1

11 )( XX T . Достоинством – оптималь-
ность в смысле заложенного в его основу критерия, а 
также независимость оценок АФ от вида изображения X . 

Модификация алгоритма матричного метода 

Для уменьшения размерности обращаемой матрицы 
предлагается следующая модификация матричного ме-
тода. Искомый вектор a  в (5) представим в виде: 

bHa  , (6) 
где b  − (n+1) – вектор, элементы которого 

),0()( jjb  , nj ,...,1,0  дают значения АФ в ее цен-
тральном сечении вдоль оси j; H – (2m+1)(2n+1)x(n+1)-
матрица, формируемая заранее следующим образом: 

1. Для круговой ДНА (m = n) функция )( jb  дискрет-
ной переменной j представляется как функция непре-
рывной переменной  , где   имеет смысл удаления от 

центра АФ: )(b , ],0[ n . Вращением функции )(b , 
],0[ n  вокруг оси ДНА образуется поверхность круго-

вой АФ. 
2. Для каждого i-го, j-го элемента матрицы АФ 

)},({ jiA  , 12,1  mi , 12,1  nj  вычисляется его 
расстояние R от центра АФ: 

22 )1()1(  njmiR , и находится промежуток 

),[ 21 kk  на ],0[ n , в который попадает R: 

],0[),[ 21 nkkR  . 

3. В случае некруговой АФ ( nm  ) расстояние R вы-
числяется с учетом масштабного множителя mn /  по 
формуле:  

222 )1()/()1(  njmnmiR . 

4. Элементы пропорции Rk 2  и 1kR   запоминают-
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ся в i-й строке предварительно обнуленной матрицы H 
и ее )1( 1 k -м и )2( 1 k -м столбцах. Если nR  , то в 
(n+1)-м столбце запоминается 1.  

Запомненные таким образом в матрице H пропорции 
позволяют определить вектор a  значений АФ с помо-

щью вектора b  по формуле (6). 

Для нахождения вектора b  подставляем (6) в (5): 

pbXpbHXy  21 , HXX 12  , 
и с помощью псевдообратной матрицы 

TT XXXX 2
1

222 )(    находим оценку: 

yXb  2 , (7)  

причем обращаемая матрица )( 22 XX T  невырожденная и 
имеет размер (2n+1)x(2n+1), что значительно меньше раз-

мера (2m+1)(2n+1)x(2m+1)(2n+1) матрицы )( 11 XX T  в (5). 

Ниже показан пример формирования матрицы H на 
языке Matlab:  
    H=zeros((2*m+1)*(2*n+1),n+1); 
    ii=0; 
for i=1:2*m+1 
    for j=1:2*n+1 
        ii=ii+1; 
        R=sqrt((i-m-1)^2*(n/m)^2+(j-n-1)^2); 
        for k=1:n+1     
          if R>=k-1 & R<k  
          H(ii,k)=k-R; if k<=n H(ii,k+1)=R-k+1; 
end (8) 
          end %if R%      
        end %k%     
    end %j%     
end %i%   

Модифицированный алгоритм оценивания АФ отли-
чается следующим: 

1. Заранее вычисляется матрица H с помощью про-
граммы (8). 

2. На основе известной матрицы X с помощью про-
граммы (4) вычисляется матрица 1X  и находится мат-

рица HXX 12  . 

3. Вычисляется матрица TT XXXX 2
1

222 )(   . 

4. Умножением 
2X  слева на вектор наблюдений y  

по формуле (7) находится оценка yXb  2  вектора 
сечения АФ. 

5. По формуле (6) вычисляется оценка вектора a : 

,bHa   элементы которого построчно заполняют 
матрицу оценок АФ )},({ jiA  . 

Преимущество модификации (кроме понижения раз-
мерности обращаемой матрицы) заключается также в 
том, что число 1n  оцениваемых параметров вектора  

b  меньше числа (2m+1)(2n+1) оцениваемых парамет-
ров вектора a , что должно привести к повышению точ-
ности оценок АФ. 

Алгоритм оценивания АФ параметрическим 
методом при неизвестной матрице X  

Метод оценивания основан на параметрическом 
описании АФ [3]. Модель измерений (2) запишем в век-

торно-матричной форме вида: 
pxAy  , (9)  

где y − (M-2m)(N-2n)-вектор-столбец элементов матри-

цы Y, переписанных построчно; x  − MN-вектор-столбец 
элементов матрицы X, записанных построчно; p  − (M-
2m)(N-2n)-вектор-столбец помех; A − (M-2m)(N-2n)xMN -
матрица значений АФ ),( ji , заполненная по опреде-
ленному правилу [4].  

Примером АФ может быть экспоненциальная зави-
симость вида: 

)}(exp{),( 22 jiji   , (10) 

где оцениванию подлежит параметр μ.  
Удобным критерием при подборе параметров АФ яв-

ляется минимум квадрата нормы: 
)()(|||| 2 xAyxAyxAyJ T  . (11) 

Подобно (5) из (11) находим оптимальную МНК-
оценку вектора x : 

TT AxAyxJ 0)(2/  , 0)(  xAyAT   

   yWx  , TT AEAAW 1)(   . (12) 
Алгоритм оценивания АФ применительно к (10) – (12) 

следующий: 
1. На каждом k-м шаге итераций ( Kk ,1 , K – число 

итераций) для фиксированного вектора наблюдений y  
выполняются следующие операции: 

2. Задается текущее значение k  параметра   для 

АФ (10) и заполняется матрица kA  значениями функции 

),( jik , зависящей от k . 
3. Вычисляется k-й вектор оценок изображения в со-

ответствии с (12): 
yWx kk  , T

kk
T
kk AEAAW 1)(   . 

4. Вычисляется k-е значение показателя (11): 

)()( kk
T

kkk xAyxAyJ  .  (13) 
5. Строится улучшающая последовательность }{ k , 

Kk ,1  значений параметра μ и соответствующая ей 

последовательность оценок }{ kx , приводящая к умень-

шению показателя kJ . 

6. Этот процесс контролируется человеком-операто-
ром, отдающим большее предпочтение узнаваемости 
(четкости) изображения объекта. 

Недостатком алгоритма является большое число вы-
числительных операций при итерациях и большая па-
мять для заполнения матрицы A. Достоинством – одно-
временная оценка АФ и восстановление искомого изоб-
ражения. 

Чтобы избежать трудностей с обращением матрицы 
в (12) запишем показатель (13) в развернутом виде: 

,)),(),((

)),(),(),((

2

2

1 1



 












i j
k

kk

mM

mi

nN

nj
k

jiyjiy

jixjijiyJ 

 (14) 
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где ),( jiyk обозначает свертку   функции ),( jik  и 

оценок изображения ),( jixk , полученных на k-м шаге: 

),(),(),( jixjijiy kkk  =

),(),( 1111
1 1

jjiixji k

m

mi

n

nj
k  

 

 , (15)  

которую удобно находить в области пространственных 
частот.  

Алгоритм оценивания АФ применительно к (14), (15) 
следующий: 

1. Предварительно элементы матрицы )},({ jiyY  , 
расположенные по периметру поля X, заполняются ну-

лями: ,0),( jiy  ,,1 mi   ,,1 MmMi   ,,1 nj   

.,1 NnNi   В результате в процессе наблюдений 

(2) формируется матрица )},,({ jiyY   ,,1 Mi   

Nj ,1  такого же размера, как матрица X. 

Находится прямое двумерное дискретное преобра-
зование Фурье (ДПФ) матрицы Y: 

)},({),( 2 jiyFjiy f  , Mi ,1 , Nj ,1 , 

где 2F  − символ двумерного ДПФ. 

2. На каждом k-м шаге итераций ( Kk ,1 ) для фик-

сированного спектра наблюдений ),( jiy f  выполняются 

следующие операции для всех значений ,,1 Mi   

Nj ,1 : 

3. Заполняется MxN-матрица )},({ jiaA k  значений 

АФ ),( jik  по определенному правилу [5] с учетом про-
странственного периодического продолжения функции 

),( jik , зависящей от параметра k . Ниже показан 

пример заполнения матрицы kA коэффициентами 

),( jialfa = )1,1(  njmik , 12,1  mi , 12,1  nj  
на языке Matlab:  
% Первый угол A:   % Второй угол A: 
for i=1:m+1         for i=1:m+1 
    for j=1:n+1         for j1=1:n  
        i1=i+m; j1=j+n;   i1=i+m; j=N-n+j1; 
        A(i,j)=alfa(i1,j1); 
A(i,j)=alfa(i1,j1); 
    end %j             end %j1 
end %i             end %i     
% Третий угол A:   % Четвертый угол A: 
for i1=1:m          for i1=1:m 
    for j=1:n+1         for j1=1:n 
        i=M-m+i1; j1=j+n; i=M-m+i1; j=N-n+j1; 
        A(i,j)=alfa(i1,j1);A(i,j)=alfa(i1,j1); 
    end %j             end %j1 
end %i1             end %i1   

4. Находится ДПФ )},({),( 2, jiaFjia kkf   элементов 

матрицы A, например, в среде Matlab: kfA , = fft2(A), где 

)},({ ,, jiaA kfkf   − MxN-матрица, и вычисляется опти-

мальная (в смысле минимума дисперсии ошибки вос-
становления) передаточная функция фильтра Винера 

),(, jih kf , зависящая от ),(, jia kf : 

)),(|),((|/),(),( 1
2

,
*

,, jicjiajiajih kfkfkf  , (16) 

где ),(*
, jia kf  − сопряженная комплексная величина; 

),(),(1 jisjic p / ),( jisX  − заранее вычисленное отно-

шение спектральных плотностей соответственно шумо-
вого поля P и искомого поля X, которое практически за-

меняется на 22
2 |),(|/),( jiycjic fp , коэффициент c 

подбирается эмпирически. 
5. Вычисляются k-е оценки ),(, jix kf  и свертка 

),(, jiy kf  формулы (15) в частотной области при фикси-

рованных наблюдениях ),( jiy f  как произведения:  

),(),(),( ,, jiyjihjix fkfkf  ,    

),(),(),( ,,, jixjiajiy kfkfkf  . 

6. Найденная свертка ),(, jiy kf  переводится в про-

странственную область с помощью обратного двумерно-
го ДПФ 1

2
F (например, оператором ffti2): 

)},({),( ,
1

2 jiyFjiy kfk
 , Mi ,1 , Nj ,1 . 

7. Вычисляется k-е значение показателя kJ  в соот-
ветствии с (14) и строится улучшающая последователь-

ность }{ k , Kk ,1 , приводящая к уменьшению значе-

ния показателя kJ . 

Альтернативные методы оценивания АФ 

Наиболее простым из альтернативных подходов яв-
ляется метод дельта-функции, основанный на свойстве 
свертки: свертка АФ с дельта-функцией дает значения 
АФ [2]. Для дискретной модели (2) роль дельта-функции 
играет символ Кронекера: 1),( 11  jjiik , 11, jjii   

и 0),( 11  jjiik , 11, jjii  . Для реализации метода 
необходим точечный источник излучения с повышенным 
радиометрическим контрастом, создающий поле 

),(),( 00 jjiikjix   , где μ – интенсивность излуче-

ния ( p  ). Сканирование точечного источника дает 

изображение АФ в составе матрицы РИ, причем для по-
вышения контраста из полученного изображения вычи-
тается изображение фона без точечного источника. Од-
нако в реальности трудно найти точечный источник из-
лучения и организовать его наблюдение в матрице РИ. 

В [6] дается описание итерационного метода поиска 
АФ (ФРТ) по известному эталонному изображению объ-
екта, представляющего модификацию метода Люси-
Ричардсона восстановления изображения. Метод осно-
ван на замене местами АФ и искомого изображения в 
формуле восстановления. Практика работы с этим ме-
тодом показывает ограниченность его применения: ме-
тод работоспособен при заранее выбранном фрагменте 
изображения, что в реальности трудно осуществить. При 
работе по всему полю изображения X  происходят сбои. 
Аналогичные результаты показывают итерационные 
методы, предложенные в [7], при их модификации для 
поиска АФ. В [8] предлагается метод восстановления 
изображений при неточно заданной АФ, однако решение 
видится с помощью локального применения простран-
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ственных фильтров, которые могут искажать контур 
изображения.  

Экспериментальное исследование  
методов оценивания АФ 

Исследование проводилось моделированием рабо-
ты алгоритмов, разработанных в соответствии с рас-
смотренными, а также альтернативными методами оце-
нивания АФ. Условия моделирования: в составе матри-
цы X задавалось изображение объекта различной фор-
мы и при разном его положении; ширина круговой ДНА 
(2m+1)x(2n+1) = 7x7. АФ задавалась в соответствии с 
(10) для 3.0 . Найденные алгоритмами оценки АФ 
сравнивались с моделируемой АФ. В табл. 1 даны оценки 
среднеквадратического отклонения (СКО) ошибки оцени-
вания АФ, полученные для алгоритма матричного метода 
в зависимости от размеров объекта наблюдения (в коли-
честве пикселей LxL) и отношения сигнал-шум (С-Ш). 

Альтернативный алгоритм, основанный на методе 
дельта-функции в аналогичных условиях моделирова-
ния показал СКО от 0,310 до 0,330. 

В табл. 2 представлены данные, полученные в ана-
логичных условиях для алгоритма матричного метода с 
учетом его модификации (6), (7). 

Видно, что предложенная модификация существенно 
понижает ошибку оценивания АФ за счет уменьшения числа 
оцениваемых параметров с (2m+1)(2n+1) до 1n .  

Параметрический метод оценивания АФ реализовы-
вался с применением восстанавливающего фильтра 
Винера и оказался более чувствительным к уровню шу-
ма, чем матричный метод. В табл. 3 показано усреднен-

ное значение показателя )/(MNJ K , где KJ  опреде-

лен в (14) на последней K-й итерации, в зависимости от 
параметра μ АФ (10) при разном отношении сигнал-шум 

)/lg(20 pU  , U = 5. 

Оптимальное значение μ = 0,3 в смысле минимума 
квадратичного показателя KJ  проявлялось при боль-
шом отношении С-Ш. С уменьшением С-Ш минимум 
показателя смещался, и выбор правильного значения 
параметра μ осуществлялся визуально по четкости вос-
станавливаемого изображения 

Таблица 1. 

С-Ш 10 20 30 
LxL 1x1 5x5 9x9 1x1 5x5 9x9 1x1 5x5 9x9 
СКО 0,215 0,209 0,192 0,092 0,089 0,079 0,031 0,030 0,029 

Таблица 2. 

С-Ш 10 20 30 
LxL 1x1 5x5 9x9 1x1 5x5 9x9 1x1 5x5 9x9 
СКО 0,107 0,055 0,044 0,042 0,023 0,023 0,018 0,017 0,016 

Таблица 3 

μ 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 
С-Ш=50 3,57 1,39 0,74 1,68 3,07 
С-Ш=30 3,61 2,20 2,25 3,07 3,94 

 

Рис. 1.  Аппаратная функция и ее оценка 

 

Рис. 2.  Восстановление изображения при выборе параметра АФ 
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На рис. 1 слева направо показаны: моделируемая 
АФ при mxn = 15x15, 1,0 , С-Ш = 50 и оценка АФ, 
найденная алгоритмом матричного метода. 

На рис. 2 слева направо показаны: моделируемая 
матрица Y при mxn = 7x7, μ = 0.3, С-Ш = 50, матрица X 
восстановленного изображения объекта в виде рамки 
при μ = 0,2 и матрица X восстановленного изображения 
объекта при оптимальном параметре μ = 0,3. 

Заключение 

Наибольшую точность оценивания АФ показал мо-
дифицированный алгоритм, основанный на матричном 
методе и отвечающий критерию оптимальности. Вместе 
с тем применение этого алгоритма требует знания эта-
лонного изображения, что в реальных условиях не все-
гда осуществимо. Более реалистичным представляется 
алгоритм, основанный на параметрическом методе, в 
котором начальное описание АФ дается на основе ДНА, 
характеристика которой обычно известна. Однако авто-
матизация подбора параметров АФ в процессе восста-
новления изображения затруднена при малом отноше-
нии сигнал-шум и требует участия человека-оператора. 

Предложенные алгоритмы могут найти применение в 
существующих радиометрических системах микровол-
нового диапазона [9], а также в оптических системах 
инфракрасного диапазона, предназначенных для обна-
ружения и распознавания объектов по их восстановлен-
ному изображению. 
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Работа связана  с анализом и автоматизированной обработкой 
электромиографических сигналов, регистрируемых с гладких мышц 
кишечника крыс в условиях хронического эксперимента. Основными 
временными параметрами электромиограмм, достаточными для 
анализа мигрирующего миоэлектрического комплекса (ММК) тонкой 
кишки, выбраны длительность III фазы и период цикла ММК. На 
основе метода среднеквадратичного значения на скользящем вре-
менном окне разработан алгоритм количественного анализа ос-
новных параметров ММК тонкой кишки. Предложенный алгоритм 
показывает высокую степень точности (процент расхождения 
вычисления длительности III фазы и периода ММК по сравнению 
с визуальной экспертной оценкой составляет 6,5 % и 6,7 % соот-
ветственно). 

УДК 51-76 

АЛГОРИТМ ОЦЕНКИ ОСНОВНЫХ ВРЕМЕННЫХ ПАРАМЕТРОВ 
ЭЛЕКТРОМИОГРАММ ТОНКОЙ КИШКИ  
МЕТОДОМ СКОЛЬЗЯЩЕГО УСРЕДНЕНИЯ 

Жеребцов А.В., лаборант-исследователь лаборатории экспериментальной патологии НИИ СП  
им. Н.В. Склифосовского, г. Москва, e-mail: alexey1235@mail.ru; 
Каменецкая М.М., студентка Московского физико-технического института; 
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ALGORITHM FOR AN ASSESSMENT OF THE MAIN TIME PARAMETERS  
OF SMALL INTESTINAL ELECTROMYOGRAMS  
BY THE MOVING AVERAGE METHOD 

Zherebtsov A.V., Kamenetskaya M.M., Tropskaya N.S. 
This work is about analysis and automated processing electromyography signals of rats intestinal smooth muscles in chronical ex-
periments. A duration of phase III migrating myoelectric complex (MMC) and a period of cycle MMC were selected as sufficient main 
time parameters of MMC. Calculations root mean square of moving windows is the main method of the developed algorithm quanti-
tative analysis main parameters of small intestine MMC. The proposed algorithm shows high accuracy (The percentage differences 
between the calculation and the visual expert analysis of the duration phase III and the period of cycle MMC is 6,5 % and 6,7 % re-
spectively). 

Key words: Small intestinal electromyogram, migrating myoelectric complex, automated processing signal, moving  
average, threshold method. 
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кишки, мигрирующий миоэлектрический ком-
плекс, автоматизированная обработка сигналов, 
скользящее среднее, пороговый метод. 

Введение 

Метод электромиографии с вживлённых 
электродов в серозно-мышечный слой стенки 
кишечника используется в основном в экспери-
менте и позволяет как в острых, так и хрониче-
ских опытах регистрировать внеклеточные по-
тенциалы, генерируемые гладкомышечными 
клетками [0, 2]. Необходимо подчеркнуть, что 
мигрирующий миоэлектрический комплекс (в 
дальнейшем ММК) является основным маркером нор-
мальной голодной перистальтики тонкой кишки. Период 
цикла ММК составляет 90-120 минут у человека и собак 
и 10-20 минут у крыс [0]. Цикл MMК имеет три фазы. 
Фаза I (покоя) в тонкой кишке характеризуется относи-
тельным отсутствием спайковых потенциалов по срав-
нению с другими фазами и составляет 40-60 % от об-
щей продолжительности цикла. Фаза II (нерегулярной 
активности) занимает около 20-30 % от общей продол-
жительности цикла и характеризуется увеличением ин-
тенсивности спайковых потенциалов, но они регистри-
руются не на каждой медленной волне. Фаза III (регу-
лярной, ритмической активности) характеризуется вне-
запным и стабильным появлением пачек высокоампли-
тудных спайковых потенциалов на каждой медленной 
волне. По сравнению с другими фазами в фазу III 
наблюдаются спайковые потенциалы максимальной 

амплитуды и максимальной длительности. Окончание 
фазы III характеризуется внезапным исчезновением па-
чек спайковых потенциалов [7]. Именно фаза III заслужи-
вает наибольшего внимания, так как ее наличие свиде-
тельствует о том, что в кишке происходят значительные 
сокращения, способствующие освобождению просвета 
кишки от остаточной пищи, а также предотвращающие 
бактериальный рост [4, 6]. Кроме того, продолжитель-
ность III фазы отличается значительной стабильностью 
по сравнению с другими фазами, и она служит ориенти-
ром при распространении комплекса по тонкой кишке. 

При различных патофизиологических ситуациях ММК 
претерпевает различные изменения, вплоть до его ис-
чезновения, поэтому необходимость в длительных элек-
тромиографических записях электрической активности 
тонкой кишки увеличивается. Однако сложность приро-
ды электрических сигналов и значительный объем дан-
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ных, содержащихся в длительных записях (до несколь-
ких часов), приводит к проблеме анализа электромио-
графических сигналов, которая до сих пор окончательно 
не решена. Анализ литературных данных свидетель-
ствует о том, что существующие алгоритмы оценки ос-
новных параметров ММК основаны либо на «лингвисти-
ческом» подходе с введением математических функций 
для описания основных состояний электромиограмм 
[10], либо используют пороговый метод для идентифи-
кации отдельных спайков или пачек спайков [5, 8]. Но 
при применении таких подходов на реальных электро-
миографических кривых возникают большие ошибки, 
так как вместе со спайками идентифицируются и арте-
фактные составляющие кривых. Борьба с артефактами 
в большинстве случаев приводит к значительному воз-
растанию сложности алгоритма. Минимальная ошибка 
определения длительности III фазы и периода ММК в 
существующих алгоритмах составляет 10 %.[9] В дан-
ной работе выбран алгоритм усреднения электромио-
грамм на скользящем временном окне, на порядок 
большем, чем длина пачки спайков. Предполагается, 
что большие временные окна при использовании мето-
да скользящего среднего будут нивелировать влияние 
артефактов на определение длительности III фазы и 
периода ММК пороговым методом. 

Материалы и методы 

Проведен ретроспективный анализ 13-ти часовых 
электромиограмм, зарегистрированных с игольчатых 
электродов, вживленных в серозно-мышечную оболочку 
тонкой кишки здоровых крыс. Электромиограммы  
были получены при проведении хронических экспери-
ментов в условиях 18-ти часовой пищевой депривации в 
лаборатории экспериментальной патологии НИИ СП  
им. Н.В. Склифосовского. Все отобранные для анализа 
электромиограммы были записаны с помощью монопо-
лярной схемы отведения электродов. Частота дискрети-
зации оцифрованной записи составляла 250 Гц. Циф-
ровые фильтры, применяемые во время записи элек-
тромиограмм, включали высокочастотный фильтр – 
0.1 Гц и низкочастотный фильтр – 35 Гц. 

В данной работе анализировалась длительность 
фаз III ММК и их положение на электромиографическом 
сигнале. При нормальной перистальтической работе 
кишечника наблюдается ритмичное возникновение 
ММК. Их появление можно охарактеризовать наличием 
фаз III ММК, обладающих стабильной длительностью и 
частотой появления (рис. 1). Зная время окончания 
смежных фаз III ММК, возможно рассчитать и период 
всего ММК. Появление III фазы ММК характеризуется 
ста-бильной высокоамплитудной спайковой активностью, 
появляющейся на каждой медленной волне (рис. 2). Ис-
ходя из этого предположения, с определённой точно-
стью визуально определяется начало и конец III фазы 
ММК. В данной работе перед построением и примене-
нием алгоритма, всем отобранным электромиографиче-
ским кривым была дана экспертная визуальная оценка 
и отмечены временные характеристики ММК анализи-
руемых электромиограмм. 

 

Рис. 1. Фазы мигрирующего миоэлектрического  
комплекса (ММК) в норме 

 

Рис. 2 Медленные волны и пиковые потенциалы  
в различные фазы ММК (представлены выделенные овалом 

фрагменты записи из рисунка 1 в другом масштабе) 
При создании алгоритма автоматического расчёта 

длительности III фазы за критерий её идентификации 
было выбрано наличие регулярной спайковой активно-
сти. На первом этапе к каждой электромиограмме были 
применены низкочастотные и высокочастотные фильтры 
с бесконечной импульсной характеристикой. Величины 
отсечения частот для фильтров были выбраны исходя 
из предположений того, что низкочастотная составляю-
щая (медленные волны) электромиографического сиг-
нала тонкого кишечника крыс находится в области по-
рядка 0,6 Гц, а высокочастотная составляющая (спайко-
вые потенциалы) находится в области порядка 12 Гц. 
Таким образом, используя фильтр высоких частот с ча-
стотой среза 7 Гц, была удалена не имеющая значения в 
данном исследовании медленноволновая компонента 
сигнала, а также артефактные составляющие сигнала в 
низкочастотной области. Использование фильтра низких 
частот с частотой среза 15 Гц позволило удалить высо-
кочастотные артефактные составляющие сигнала. Сле-
дующим шагом было выполнено усреднение электро-
миограмм методом скользящего окна двумя способами: 
расчётом абсолютного среднего значения на окне и рас-
чётом среднеквадратичного значения на окне. Преобра-
зование сигнала в первом случае производилось по 
формуле:  

1( ) | |
2 1

i N

i k
i N

X Av x
N






  ,  

где i,k – отсчёты преобразованного и исходного сигнала 
соответственно, 2N+1 – количество отсчётов, соответ-
ствующих длине выбранного окна, kx  – величины ис-

ходного сигнала, ( )iX Av — величины сигнала, получен-
ного в ходе преобразования (рис. 3). 
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Рис. 3. Метод абсолютного среднего значения: 
1 – электромиограмма после фильтрации  

2, 3, 4 – преобразование электромиограммы  
методом абсолютного среднего значения  

на различных скользящих окнах(30, 60, 180 соответственно) 
Во втором случае преобразование сигнала произво-

дилось по формуле: 

21( )
2 1

i N

i k
i N

X RMS x
N






  ,  

где i, k – отсчёты преобразованного и исходного сигна-
ла соответственно, 2N+1 – количество отсчётов, соот-
ветствующих длине выбранного окна, kx  – величины 

исходного сигнала, ( )iX RMS  – величины сигнала, по-
лученного в ходе преобразования (рис. 4). 

 

Рис. 4. Метод среднеквадратичного значения: 
1 – электромиограмма после фильтрации; 

2, 3, 4 – преобразование электромиограммы  
методом среднеквадратичного значения  

на различных скользящих окнах(30, 60, 180 соответственно) 
Каждое из преобразований было последовательно 

выполнено на трёх окнах длиной 30, 60 и 180 секунд. 
При подборе скользящего окна руководствовались дву-
мя принципами. Во-первых, необходимо, чтобы окно 
было небольшой длительности, и порядок его величины 
соответствовал длине нескольких медленных волн, т.к. 
наибольший интерес представляет изменение интен-
сивности спайковой активности на длительном проме-
жутке времени. Увеличивая окно, теряется точность 
определения границ изменения интенсивности спайко-
вой активности. Во-вторых, порядок величины окна 
должен быть достаточно большим, чтобы уменьшить 
влияние незначительных шумовых и артефактных со-
ставляющих за счёт усреднения сигнала. Окно дли-
тельностью 30 с было выбрано в связи с тем, что его 
длина значительно превышает период одной медлен-
ной волны, и при этом меньше длины III фазы ММК. 
Окно длительностью 60 с соответствует минимальной 
длине III фазы ММК, а окно 180 с соответствует средней 
длине III фазы ММК в норме. Окна больше 180 с не рас-

сматривались, так как они превышают среднюю длину III 
фазы ММК и могут включать в себя другие фазы данного 
ММК или соседних ММК. 

Для расчёта пороговой величины было произведено 
визуальное сопоставление III фазы ММК исходного сиг-
нала и соответствующего участка преобразованного 
сигнала для двух способов преобразования на всех вы-
шеперечисленных окнах. На исходном сигнале отмеча-
лось время начала III фазы одного из ММК, и ему сопо-
ставлялось значение преобразованного сигнала iN . 
Аналогично были найдены значения преобразованных 
сигналов, соответствующие концу фаз III – iK , где i – 
порядковый номер III фазы, встречающейся в исследуе-
мом сигнале. Также находили значения максимумов для 
каждого пика, соответствующего III фазе ММК на преоб-
разованном сигнале (maxi). Схематически процесс сопо-
ставления исходного сигнала и преобразованного изоб-
ражён на рис. 5. 

 

Рис. 5. Выявление начала и конца III фазы ММК  
на преобразованном сигнале 

Полученные в результате сопоставления исходных 
электромиограмм данные были преобразованы по фор-

муле 
2*

i i
i

i

N K
Th

max


  *100 %, где iTh  – относительный 

пороговый уровень, соответствующий i-й III фазе ММК. 
Затем было произведено усреднение относительных 
пороговых значений ( iTh ) на 13 электромиограммах для 
двух способов преобразований, на всех вышеперечис-
ленных окнах. Стандартное отклонение от среднего для 
каждого метода вычислялось по формуле: 

2( )N
ii

Th Th
s

N


  ,  

где Th  – усреднённое относительное пороговое значе-
ние по всем экспериментам, iTh  – относительное поро-
говое значение, рассчитанное для каждой III фазы ММК 
отдельно, N – общее количество фаз III ММК, идентифи-
цированных на всех электромиографических сигналах, 
исследуемых в данной работе.  

Результаты 

Результаты усреднения двумя методами на различ-
ных окнах отображены в табл. 1. 

Расчёты показывают, что для метода среднеквадра-
тичного отклонения на скользящем временном окне дли-
тельностью 180 с, наблюдается наименьший разброс 
относительных пороговых значений для каждой III фазы 
ММК относительно их среднего порогового значения. 
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Таким образом, было принято, что наиболее целесооб-
разно использовать в алгоритме автоматической обра-
ботки электромиографических сигналов метод средне-
квадратичного значения на скользящем временном окне 
длительностью 180 с. За относительное пороговое зна-
чение, используемое в разрабатываемом алгоритме 
автоматической оценки временных параметров ММК 
крыс, берётся рассчитанное Th  80%. На основе 
найденного значения относительной пороговой величи-
ны, можно составить алгоритм автоматического расчёта 
длительности III фазы ММК. Условно этот алгоритм 
можно изобразить блок-схемой, изображённой на рис. 6. 
Период ММК, как было сказано выше, рассчитывался 
как расстояние между окончанием двух смежных фаз III 
ММК. Изображённый алгоритм был последовательно 
реализован в среде математической обработки данных 
MATLAB и применён ко всем 13 электромиограммам. 

Таблица 1. Усреднённое значение  
относительного порогового уровня  

для каждого метода на окнах 30, 60, 180 c. 
Название 

метода 
Размер  
окна, c 

Метод абсолют-
ного среднего 

значения 
(Th, %) 

Метод среднеква-
дартичного зна-
чения (Th, %) 

30 56,2±9,1 59,2±10,3 
60 60,9±8,2 64,0±10,2 

180 77,2±7,8 80,0±6,9 

 

Рис .6. Блок-схема алгоритма расчета  
основных параметров миоэлектрического комплекса 

Полученные в результате применения алгоритма ре-
зультаты были соотнесены с предварительной их визу-
альной оценкой. Процент расхождения для длительно-
сти III фазы был посчитан по формуле: 

виз алг

виз

t t
tIII


  *100%=6,5%, где визt , tалг  – длительно-

сти III фазы ММК, рассчитанные визуально и алгорит-
мически соответственно. Для длительности периода 

ММК виз

виз

T T *100% 6,7%
T

алг
ММК

  , где визT Tалг  – перио-

ды ММК рассчитанные визуально и алгоритмически со-
ответственно. 

Заключение 

Таким образом, разработанный алгоритм количе-
ственного анализа основных параметров ММК тонкой 
кишки на основе метода среднеквадратичного значения 
на скользящем временном окне показывает высокую 
степень точности и может быть применен для автомати-
зированной оценки электромиограмм, полученных в 
хронических экспериментах на крысах. 
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Разработан программный комплекс для моделирования обучения 
нейрочипов (НЧ) с целью восстановления поврежденных нервных 
тканей. Данный программный комплекс использует искусственную 
нейронную сеть (ИНС) в качестве модели нервной ткани. Для моде-
лирования восстановления нервной ткани разработаны модули, поз-
воляющие сначала создать ИНС, затем повредить ее с целью моде-
лирования процесса обучения НЧ для восстановления нервных тка-
ней. На этапе моделирования функционирования неповрежденной 
нервной ткани программный комплекс используется для обучения 
ИНС с применением таких алгоритмов, как: алгоритм обратного 
распространения ошибки, усовершенствованный алгоритм обратно-
го распространения ошибки, генетический алгоритм, эволюционный 
алгоритм, алгоритм перебора весов. Для этапа имитирования по-
вреждения ИНС разработаны ручное и автоматизированное измене-
ния весовых коэффициентов ИНС. Для этапа моделирования восста-
новления поврежденной нервной ткани программный комплекс позво-
ляет моделировать восстановление поврежденной сети при помощи 
корректирующей сети путем эволюционного отбора последней. 
Проведены вычислительные эксперименты, подтверждающие воз-
можности программного комплекса по созданию, повреждению и вос-
становлению ИНС с целью моделирования восстановления повре-
жденных функций нервной ткани микрообластей мозга. 

УДК 004.5 004.94 

МОДЕЛИРОВАНИЕ ОБУЧЕНИЯ НЕЙРОЧИПОВ,  
ВНЕДРЕННЫХ В НЕРВНУЮ ТКАНЬ  
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SIMULATION TRAINING NEUROCHIP INTEGRATED INTO THE NERVOUS TISSUE 

Turovski Y.A., Kurgalin S.D., Adamenko A.A. 
A software system for simulation training neurochips to repair damaged nerve tissue. This software uses an artificial neural network 
(ANN) in a model of nerve tissue. To simulate the recovery of neural tissue, developed modules to first create the ANN, then dam-
age it, in order to simulate the learning process neurochip for repair of nerve tissue. At the stage of modeling the functioning of the 
nervous tissue is not damaged software package used for training ANN using algorithms such as backpropagation algorithm, the 
improved algorithm of back propagation, genetic algorithm, evolutionary algorithm, sorting algorithm weights. To simulate the dam-
age phase ANN designed manual and automated change the weights of ANN. For the simulation phase restoration of damaged 
nerve tissue, software package allows you to simulate the restoration of the damaged network with a network correction by the lat-
est evolutionary selection. Numerical experiments confirm the possibility of software for creating, damage and restoration of ANN to 
simulate repair damaged tissue in the nervous microscopic regions of the brain. 

Key words: artificial neural network, neurochip, modeling, algorithm, software system, the nervous tissue. 

 
Ключевые слова: искусственная нейронная 

сеть, нейрочип, моделирование, алгоритм, про-
граммный комплекс, нервная ткань.  

Введение 

По данным Федеральной службы государ-
ственной статистики сосудистые заболевания 
мозга занимают второе место в структуре 
смертности от болезней системы кровообра-
щения (39 %) и общей смертности населения 
(23,4 %). Ежегодная смертность от инсульта в 
России остается одной из наиболее высоких в 
мире (374 на 100 тыс. населения) [1]. Вышепри-
веденная статистика не включает случаи трав-
мирования нервной системы, что еще более 
усугубляет ситуацию. 

Современные методы посттравматической и 
постинсультной реабилитации в значительной 
части случаев не восстанавливают функции 
нервных клеток, утраченные в результате по-
вреждения нервной ткани. Одним из перспектив-
ных направлений восстановления функциониро-
вания нервных клеток в ходе реабилитации яв-
ляется создание нейрочипов (НЧ), т.е. устройств, 
подключающихся непосредственно к нервной ткани и 
обеспечивающих регистрацию активности клеток этой 
ткани, а также обработку и передачу ее сигналов на 
компьютер для формирования команд на изменение 
активности нервных клеток, что приводит к коррекции 
нарушений функционирования этих клеток [2]. Несмотря 

на всю сложность задачи восстановления поврежденной 
нервной ткани с использованием НЧ, уже ведутся рабо-
ты по его созданию и внедрению близких ему по назна-
чению программно-аппаратных комплексов [3-8]. Одной 
из ключевых проблем при создании НЧ, которые еще не 
решены, является то, что современные технологии не 
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позволяют внедрять с требуемой точностью (< 10 мкм) в 
заданные места нервной ткани такие приспособления 
как: микроэлектроды, оптические волокна, микропипетки 
и т.п. Как следствие, подобные вживления не обеспечи-
вают формирование у исследователей и врачей необхо-
димого для реабилитации представления о функциони-
ровании отдельных областей нервной ткани и морфо-
функциональной структуры той микрообласти мозга кон-
кретного пациента, куда было вживлено то или иное 
устройство ввода/вывода НЧ. Вследствие этого не из-
вестно, как именно функционируют клетки, каким обра-
зом закодирована передаваемая ими информация той 
микрообласти мозга, куда вживлен НЧ с целью передачи 
данных, получаемых при анализе этой ткани. Очевидно, 
что путем решения обозначенной выше проблемы, т.е. 
локализации входов и выходов НЧ в нервной ткани, яв-
ляется использование гибкой архитектуры данных уст-
ройств с возможностью реализации их обучения. Пред-
полагается, что после вживления в те или иные области 
мозга НЧ обучается, подстраиваясь под цито- или мие-
лоархитектонику той области мозга, в которую был вжив-
лен, для купирования патологических феноменов актив-
ности этой области мозга. Исследования, включающие 
такой подход даже на животных, представляют собой, с 
учетом высокой изменчивости нервной ткани, ресурсоем-
кий процесс, поэтому необходим этап предварительного 
математического моделирования работы НЧ для восста-
новлений нервной ткани. Сам процесс вживления НЧ 
носит вероятностный характер, это связано с отсутстви-
ем знания о том, в какую именно микрообласть нервной 
ткани произошло внедрение нейрочипа и какие именно 
клетки при этом повреждаются. Таким образом, требует-
ся проведение большого количества вычислительных 
экспериментов, моделирующих процессы повреждения и 

восстановления нервной ткани с использованием НЧ. 
Такие эксперименты невозможны без создания и исполь-
зования специальных программных пакетов, обеспечива-
ющих моделирование вышеописанных процессов.  

Целью данной работы является разработка про-
граммного пакета моделирования обучения НЧ для вос-
становления искусственной нейронной сети после ее 
повреждений. Разработанный программный пакет дол-
жен решать такие задачи, как: обучение и сохранение 
ИНС, моделирование ее повреждений и последующее 
моделирование коррекции ИНС, моделирующее под-
ключение НЧ к нервной ткани и восстановление с его 
помощью ее функционирования. 

В качестве основы для создания модели нервной 
ткани были использованы искусственные нейронные 
сети. Они являются мощным инструментом анализа, 
моделирования и интерпретации сложных данных, полу-
чаемых в широком спектре клинических исследований 
[9]. Хотя они и не могут точно воспроизвести функцио-
нирование нервной ткани, но являются одними из луч-
ших методов, позволяющих создать модель функциони-
рования нервных клеток [10]. 

Этапы моделирования, реализованные в создавае-
мом программном пакете, представляют собой три вза-
имосвязанных модуля: модуль создания и обучения 
ИНС, модуль анализа и изменения ИНС, модуль процес-
са корректировки и восстановления ИНС. 

Каждый модуль имеет функции записи в файл полу-
ченных результатов, имеющих наиболее важное значе-
ние для исследователя на каждом этапе моделирования 
создания, повреждения и восстановления нервной тка-
ни. На рис. 1 представлена схема взаимодействия мо-
дулей программного комплекса при моделировании со-
здания, повреждения и корректировки сети.   

 

Рис. 1. Схема взаимодействия программных модулей при моделировании процесса обучения нейрочипа  
для восстановления нервных тканей. На схеме: «Объект ИНС «А»» – обученная нейронная сеть;  

«Объект поврежденной сети ИНС-А» – поврежденная нейронная сеть;» Сеть ИНС-Б» – корректировочная нейронная сеть 
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Модуль генерации искусственной нейронной сети, 
моделирующей нервную ткань 

Первым этапом моделирования восстановления по-
врежденных нервных клеток является моделирование 
нормального функционирования нервных клеток. Для 
этого используется модуль обучения ИНС. Данный мо-
дуль включает в себя наиболее актуальные параметры 
обучения ИНС, которые будут описаны далее. Модуль 
обучения ИНС включает в себя динамическое обучение 
сети, которое заключается в изменении ее топологии до 
момента достижения заранее заданного текущего про-
цента ошибочных распознаваний сети на загруженной в 
нее обучающей выборке. Также модули обучения ИНС 
включают в себя 5 разных алгоритмов обучения: алго-
ритм обратного распространения ошибки [11, 12], усо-
вершенствованный алгоритм обратного распространения 
ошибки [13], генетический алгоритм [14], алгоритм пере-
бора весов и эволюционный алгоритм. На данном этапе 
происходит моделирование нормальной работы мозга 
путем обучения ИНС одним из выбранных алгоритмов.  

Будем обозначать обученную, моделирующую нор-
мальную работу мозга ИНС как сеть ИНС–А. В первом 
этапе моделирования происходит создание и обучение 
сети ИНС–А для имитирования функционирования моз-
га в рамках простой задачи классификации. Модули, 
использующиеся для данного этапа моделирования, 
включают в себя такие параметры как: коэффициент 
обучения [15], момент [16], значение параметра «аль-
фа» – параметра наклона сигмоидальной функции ак-
тивации нейронов [17], параметры топологии, алгоритм 
обучения, условия для динамического обучения ИНС. 
Коэффициент обучения используется для изменения 
весов сети при ее обучении. Чем выше значения коэф-
фициентов обучения, тем сильнее будут изменяться 
весовые коэффициенты. При выборе алгоритма обрат-
ного распространения ошибки обучение сети ИНС–А 
производится методом градиентного спуска [18]. Про-
стейшим методом усовершенствования градиентного 
спуска является введение момента m, который позво-
ляет преодолевать мелкие локальные минимумы при 
поиске глобального минимума функции ошибки с целью 
достижения наилучшего результата классификации при 
обучении ИНС. Момент, как и коэффициент обучения, 
задается пользователем в допустимом диапазоне от 0 
до 1 и используется при выборе алгоритма обратного 
распространения ошибки. Параметры топологии сети 
ИНС–А задаются пользователем. Количество слоев в 
этой сети неограничено, а количество нейронов в одном 
слое может находится в диапазоне от 1 до 1000. 

Все указанные выше параметры определяют функ-
ционирование сети ИНС-А, которая является современ-
ной моделью нервной ткани, и пользователь, исходя из 
своих знаний о ИНС, может моделировать процесс 
функционирования этой ткани. 

В реализованном ПО для функции ошибки обучения 
используется сумма квадратов ошибок [19]. При загруз-
ке выборки происходит ее разбиение, и 20 % от общего 
числа входных векторов становятся контрольной под-
выборкой, остальные 80 % – обучающей подвыборкой 

ИНС [20]. Такое соотношение подвыборок наиболее ча-
сто встречается при обучении ИНС. Для каждого разби-
ения выполняется обучение сети ИНС–А на векторах 
обучающей подвыборки, затем оценивается ее средняя 
ошибка на векторах контрольной подвыборки. Подобное 
разбиение данных является оптимальным с точки зре-
ния обучения ИНС: на 4/5 части данных – ИНС обучает-
ся, на 1/5 части данных – происходит валидация, т.к. 
реальный процент правильных ответов ИНС проверяет-
ся на данных, на которых ИНС не обучалась, но которые 
берутся из одной и той же обучающей выборки. При за-
грузке выборки производится минимаксная нормализа-
ция обучающей выборки [21]. В итоге все входные и вы-
ходные вектора приводятся к диапазону [0; 1], т.к. здесь 
используется униполярная сигмоидальная функция ак-
тивации. 

В модулях создания и обучения ИНС для начальной 
инициализации весов сети ИНС–А используется алго-
ритм Nguyen-Widrow [22]. Данный алгоритм выбирает 
такие значения весов, чтобы область выходных значе-
ний каждого нейрона в слое была приблизительно рав-
номерно распределена по области входных значений 
слоя. При генерации этих значений используются датчик 
случайных чисел [23]. После корректировки значений 
весов и пороговых значений нейронов сети ИНС–А она 
готова к обучению. В табл.1 приведена сводная инфор-
мация о параметрах, полученных в одном из экспери-
ментов по обучению сети ИНС–А. Показатель обучения 
сети ИНС–А относительно количества входящих векто-
ров вычисляется по следующей формуле: 
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где i – количество входящих векторов; '
ix  – желаемый 

результат i-го входящего вектора ИНС; ix  – полученный 
результат ИНС для i-го входящего вектора.  

Таким образом, для оценки ошибки обучения исполь-
зуется метод наименьших квадратов. Формула (1) отра-
жает процент правильных ответов сети ИНС–А при обу-
чении путем получения средней ошибки и переводом 
этого значения в проценты. 

Процент ошибок сети ИНС-А оценивается следую-
щим образом: 
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где: i – количество входящих векторов; ie  – ошибка рас-
познавания для i-го входящего вектора сети ИНС–А. 
Если желаемый класс и полученный от сети ИНС-А раз-
личаются, то это – ошибка. Количество таких ошибок 
суммируется перед делением на i. 

Коэффициент обучения применяется следующим об-
разом: 

( 1) ( ) ( )p q p q q pw i w i OUT    ,  (3) 

где: i – номер текущей итерации; p qw   – величина си-

наптического веса, соединяющего нейрон p с нейроном 
q;   – коэффициент «скорости обучения» (он управляет 
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величиной изменения весов); q  – ошибка q-го нейрона; 

( ) pOUT  – выход нейрона p. 

Коррекция весов при обучении реализована следу-
ющим образом: 

( ) ( ) ( )( ) ( 1)n n n n
ij j i ijw i x w i       ,  (4) 

где   – моментный параметр. 

Таблица 1. сводная информация 
о параметрах и результатах обучения сети ИНС–А 

 Значения параметров 
сети ИНС–А 

Ошибка обучения 0, 98 % 
Количество итераций обучения 5000 

Процент ошибочных  
распознаваний 

1, 50 % 

Алгоритм Обратное распро-
странение ошибки 

Топология 9-15-15-4 
Параметр «альфа» 2 

Коэффициент обучения 0,5 
Момент 0,3 

Количество векторов в обучаю-
щей выборке 

10150 

Количество классов  
в обучающей выборке 

4 

Обучающая подвыборка 8120 
Контрольная подвыборка  2030 

Сигмоидальная униполярная функция совместно с 
параметром «альфа» реализована следующим образом: 

1( )
1 xf x

e 


,  (5) 

где   – параметр «альфа». 
Сигмоида применяется в нейронных сетях в каче-

стве функций активации, так как позволяет как усили-
вать слабые сигналы, так и «не насыщаться» от силь-
ных сигналов. Для метода обучения градиентным спус-
ком требуется производная сигмоидальной функции.  

Производная сигмоиды может быть легко выражена 
через саму функцию, что позволяет существенно сокра-
тить вычислительную сложность метода обратного рас-
пространения ошибки, сделав его применимым на прак-
тике: 

' ( ) ( )(1 ( ))x x x    . (6) 

Модуль имитации повреждения нервной ткани 

Второй этап моделирования – изменение сети ИНС–
А, сопровождающееся ее анализом. На данном этапе 
моделируется повреждение тканей мозга при патологи-
ческом процессе, например: отек головного мозга, хро-
ническая ишемия мозга и т.п. Анализ заключается в 
тестировании сети на каждом этапе изменения ее 
нейронов и записи в файл соответствующих показате-
лей. Данный процесс позволяет выявить эффект 
«мертвых нейронов», когда нейроны или почти не вли-
яют на результат классификации ИНС, или же не влия-
ют на него совсем. Для автоматизации процесса моде-
лирования разрушения нервных клеток с целью их 
дальнейшего восстановления во втором модуле присут-
ствует функция автоматического перебора всех связей 
сети. Эта функция перебора сопровождается нагляд-

ным динамическим изменением топологии сети ИНС–А. 
В функциях перебора данного модуля используются 
оригинальные алгоритмы, позволяющие провести пере-
бор большинства возможных комбинаций отключения 
нейронов от ИНС. 

Модуль моделирует повреждения сети ИНС–А, а 
также он используется для анализа связей между 
нейронами путем их группового отключения от ИНС с 
целью моделирования процесса нарушения функциони-
рования нервных клеток. Данный модуль позволяет:  

– провести анализ нейронов сети ИНС-А путем их от-
ключения от сети в соответствии с различными комби-
нациями отключения нейронов от ИНС и записать в 
файл все полученные результаты, чтобы можно было 
определить, как сильно влияют на результат классифи-
кации всей сети ИНС-А отключенные нейроны; 

– задать автоматическое отключение связей сети 
ИНС-А с целью поиска нужного уровня разрушения сети, 
если это, вообще говоря, возможно, после чего сохра-
нить поврежденную сеть для ее последующего восста-
новления. 

В разработанном программном обеспечении (ПО) 
реализован оригинальный алгоритм перебора групп 
нейронов сети ИНС-А для организации различных вари-
антов их отключения. Диапазон отключения связей 
определяется пользователем. При запуске процесса 
автоматического отключения нейронов создаются фай-
лы, которые содержат информацию о влиянии всех воз-
можных отключенных групп нейронов на сеть ИНС-А с 
конкретными выходными данными, а также абсолютные 
суммы и суммы относительно других весовых коэффи-
циентов, принадлежащих к группе отключенных нейро-
нов при их автоматическом переборе для отключения. 
Модуль позволяет: тестировать ИНС; сохранять повре-
жденную ИНС; загружать обученную ИНС, а также стро-
ить таблицу весовых коэффициентов и топологию сети 
ИНС-А с отображением отключенных связей.  

В табл. 2 приведена сводная информация о пара-
метрах сети ИНС-А до и после ее повреждения. Эта сеть 
обучена методом обратного распространения ошибки на 
выборке из 10150 векторов, в каждом из которых  9 эле-
ментов. Данная выборка разбита на 4 класса (классы 
«1», «2», «3» и «4»). Классы представляют собой мно-
жества, которые содержат в себе образцы в виде векто-
ров. Таким образом, задача классификации сводится к 
отнесению образца (вектора) к одному из множеств. То-
пология сети ИНС–А: 9 входных нейронов, 2 скрытых 
слоя по 10 нейронов, 4 выходных нейрона (4 класса). В 
данной таблице приведен один из результатов, который 
был получен при автоматическом переборе нейронов 
для отключения сети ИНС–А.  

Из табл. 2 видно, что в ходе эксперимента по моде-
лированию повреждения сети ИНС-А она перестала 
распознавать класс «1», но класс «2» распознается ею 
правильно в большинстве случаев, а классы «3» и «4» 
распознаются, практически, с точностью 100%. Данный 
эксперимент моделирует тот случай, когда пациент не 
способен понимать разницу между несколькими катего-
риями предметов, а одну категорию он не распознает 
совсем.  
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Модуль, имитирующий обучение нейрочипа, 
внедренного в нервную ткань  
с целью ее восстановления 

Третий этап – корректировка сети ИНС. На этом эта-
пе создается корректирующая сеть ИНС-Б, моделиру-
ющая НЧ. Она подключается к поврежденной сети ИНС-
А с целью изменения значений весовых коэффициен-
тов, к которым она подключилась, для уменьшения 
ошибочных распознаваний сети ИНС-А. 

На данном этапе моделирования нельзя использо-
вать алгоритмы обучения сети ИНС «с учителем», в 
частности, нельзя применять алгоритм обратного рас-
пространения ошибки для обучения сети ИНС-Б, т.к. нам 
неизвестны лучшие выходные параметры сети ИНС–Б 
для уменьшения процента ошибок распознавания сети 
ИНС–А. Это происходит вследствие того, что мы не зна-
ем, в какую именно область сети ИНС–А, т.е. к каким ве-
совым коэффициентам были подключены связи сети 
ИНС-Б, и, соответственно, не знаем, как именно обучить 
сеть ИНС–Б с целью изменения сигналов, проходящих по 
связям между нейронами сети ИНС-А так, чтобы умень-
шить процент ее ошибочных распознаваний. 

Но мы знаем, какой результат хотим получить, т.к. 
можем протестировать сеть ИНС-А совместно с под-
ключенной к ней сетью ИНС-Б и сравнить выходные 
значения с правильными. Поэтому для обучения сети 
ИНС-Б был реализован эволюционный алгоритм. Этот 
алгоритм помогает провести эволюцию вариантов сети 
ИНС-Б и выявить наилучший вариант этой сети для 
корректирования данной сети ИНС-А. Сеть ИНС-Б кор-
ректирует поведение загруженной сети ИНС-А путем 
подключения к ее связям с помощью изменения сигна-
ла, проходящего по этим связям.  

Для описания реализованного в данном программ-
ном пакете эволюционного алгоритма удобно предста-
вить ИНС с помощью множеств. Так как топология лю-
бой ИНС состоит из слоев, обозначим множество слоев 
как l. Слои, в свою очередь, состоят из множества 
нейронов n l , а те, в свою очередь, из множества 
весовых коэффициентов w n . 

При начальном отборе сетей генерируется множе-
ство сетей ИНС-Б со случайными весовыми коэффици-
ентами, т.е. отбираются особи первой популяции до за-
данного количества. Обозначим множество сетей 
начального (нулевого) поколения как 0( )ANN . Когда 
популяция набрана, происходит скрещивание. На этапе 
скрещивания случайным образом выбираются сети 

, ( )p p pA B ANN и на основе их весовых коэффициентов 
вычисляются новые коэффициенты, которые применя-
ются к весовым коэффициентам сетей следующего по-
коления: 

, , , ,1
, , 2

i j k i j k

i j k

p p
l n w l n wp

l n w

A B
C 


 , (7) 

где: С – сеть для следующего поколения, ,il l  i – но-

мер слоя в множестве слоев l; j – номер нейрона из 
множества нейронов in l ; k – номер веса из множе-

ства весов iw n ; p – номер поколения; A и B случайно 
выбранные сети из предыдущего поколения и прошед-
шие отбрасывание наихудших сетей;.  

Так как топология корректировочных сетей ИНС-Б 
одинакова, то, соответственно, среднее значение двух  
k-х весовых коэффициентов сетей A и B будет приме-
няться к весовому коэффициенту сети C того же индекса 
k и, соответственно, того же j-го нейрона и i-го слоя. По-
сле нескольких итераций попарных скрещиваний всех 
сетей поколения происходит отбрасывание сетей, пока-
завших худшие результаты, тем самым возвращая поко-
лению начальное заданное количество особей. Ото-
бранные сети продолжают скрещивание, тем самым 
подстраиваясь под лучшие выходные показатели сети 
ИНС-А, изменяя своими выходными результатами весо-
вые коэффициенты сети ИНС-А. Для повышения веро-
ятности выхода из локального минимума функции ошиб-
ки реализована «мутация сетей». Для мутации отбира-
ются те сети, которые дали после отбора наихудшие 
результаты относительно всего поколения. Самой мута-
ции подвергаются не все веса наихудших сетей, а толь-
ко те, по индексу которых коэффициент вариации ниже 

Таблица 2. Сравнение параметров сети ИНС–А до и после ее повреждения 

 Значения параметров  
до повреждения сети 

Значения параметров  
после повреждения сети 

Процент ошибочных распознаваний сети ИНС–А 1, 48 % 23, 77% 
Количество определенных сети ИНС–А классов 1 –2334, 2 – 2744, 3 – 2753, 4 – 2319 1 – 0, 2 – 5097, 3 – 2671, 4 – 2382 
Количество несовпавших классов 151 2416 

 
Количество функционирующих связей 420 345 
Количество отключенных нейронов 0/34 5/34 

 
Отключенные нейроны 
(индекс слоя: индекс нейрона) 

- 1:6, 1:7, 1:8, 2:0, 2:3 
 

Сумма значений весов относительно всех весов 
сети ИНС-А, входящих в отключенные нейроны 

0 -19, 42 

Сумма значений весов относительно  
всех весов сети ИНС-А, исходящих  
из отключенных нейронов 

0 -8, 89 

Абсолютная сумма значений весов, входящих  
в отключенные нейроны 

0 280, 44 

Абсолютная сумма значений весов, исходящих  
из отключенных нейронов  

0 12, 7 
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заданного относительно всех сетей поколения. Мутация 
происходит следующим образом: 

, , , , , ,( )
i j k i j k i j k

p p p
l n w l n w l n wA A RandomSign A , (8) 

где: pA  – сеть поколения p , показавшая наихудший 
результат из всех сетей поколения; RandomSign функ-
ция случайным образом присваивающая знак «+» или  
«-» выражению находящемуся в скобках 

Мутация тем самым смещает значение весов с 
наименьшим коэффициентом вариативности индекса 
веса относительно всех сетей. Данный модуль позволя-
ет варьировать параметры, такие как количество поко-
лений сетей ИНС-Б и скрещиваний в каждом из них, 
установить параметр «альфа» для функций активации 
сети ИНС-Б. К вышесказанному также стоит добавить, 
что модуль корректировки содержит функцию автомати-
ческого поиска наилучшего варианта сети ИНС-Б, что 
заключается в установлении желаемого процента пра-
вильных распознаваний сети ИНС-А. Пока этот резуль-
тат не будет достигнут, сеть ИНС-Б будет в случайном 
порядке менять места подключений связей сетей ИНС-
Б и ИНС-А по заданным заранее параметрам, что ими-
тирует повторение внедрения НЧ в ту или иную микро-
область мозга. 

Для проведения сравнения разных вариантов моде-
лирования подключения НЧ к нервной ткани в данный 
модуль включен еще один вариант подключения сети 
ИНС-Б к сети ИНС-А – упорядоченное подключение, 
биологическим аналогом которого является экспери-
мент, когда происходит картирование электрических 
откликов нервных клеток, исследуемого микрорегиона 
мозга в ответ на стимуляцию нервных клеток электри-
ческим током. Латентное время отклика нервных клеток 
позволяет определить, какие из них стимулируются 
непосредственно, а какие – путем передачи возбужде-
ния от других нервных клеток. Под упорядоченным под-
ключением подразумевается подключение всех вход-
ных нейронов сети ИНС-Б ко всем связям сети ИНС-А, 
находящимся непосредственно в первых слоях сети – 
клетки нервной ткани с быстрым латентным временем 
отклика, а также подключение всех выходных нейронов 
сети ИНС-Б, преимущественно, к связям выходного 
слоя сети ИНС-А – клетки нервной ткани с медленным 
латентным временем отклика. 

При работе с эволюционным алгоритмом задается 
количество поколений сетей ИНС-Б и количество скре-

щиваний в каждом поколении, а также начальное коли-
чество особей сети ИНС-Б для начальной популяции. 
После каждого скрещивания худшие сети отбрасывают-
ся до тех пор, пока количество сетей в популяции не 
будет равно заданному, оставшиеся переходят в следу-
ющее поколение и продолжают скрещиваться. Так же, 
как и в модуле обучения, в данном модуле можно задать 
любую топологию корректировочной сети ИНС-Б. Для 
процесса скрещивания сетей ИНС-Б в данном ПО 
предусмотрена «мутация» весов этих сетей. Условием 
«мутации» является достижение порога коэффициентом 
вариации (КВ) [24], задаваемым в диапазоне от 0 до 1. 
Если КВ какого-либо индекса весов ниже заданного – 
происходит «мутация» – специальное «встряхивание» 
именно этого индекса весов. 

«Встряхивание» весов полезно тем, что добавляет к 
весам ИНС небольшие случайные величины в диапа-
зоне от 0 до 1 с целью обойти локальные минимумы в 
пространстве ошибок обучения. Алгоритм обратного 
распространения использует разновидность градиентно-
го спуска, то есть осуществляет спуск «вниз» по поверх-
ности ошибки, непрерывно подстраивая веса в направ-
лении к минимуму. Поверхность ошибки сложной сети 
сильно изрезана и состоит из «холмов», «долин», «скла-
док» и «оврагов» в пространстве высокой размерности. 
Сеть может попасть в локальный минимум (неглубокую 
«долину»), когда рядом имеется гораздо более глубокий 
минимум. В точке локального минимума все направле-
ния ведут «вверх», и сеть неспособна из него выбраться. 

Таким образом, в третьем модуле моделируется 
процесс восстановления поврежденной сети ИНС-А кор-
ректировочной сетью ИНС-Б, тем самым для восстанов-
ления нервных клеток моделируется процесс обучения 
НЧ на основе эволюционного алгоритма. В табл. 3 пока-
зан результат восстановления параметров поврежден-
ной сети ИНС-А путем эволюционного отбора сетей, 
моделирующих обучение НЧ. 
Заключение 

В настоящей работе создан программный комплекс, 
позволяющий проводить моделирование обучения ИНС 
с использованием следующих алгоритмов: алгоритма 
обратного распространения ошибки, усовершенствован-
ного алгоритма обратного распространения ошибки, ге-
нетического алгоритма, алгоритма перебора весов и 
эволюционного алгоритма. Этот комплекс позволяет так- 

Таблица 3. Результаты восстановления параметров поврежденной сети ИНС–А 

Параметры корректировки сети Значения параметров 
сети 

Процент ошибочных распознаваний до повреждения (для сети ИНС-А) 1, 48% 
Процент ошибочных распознаваний после повреждения (для сети ИНС-А) 23, 77 % 
Процент ошибочных распознаваний после восстановления (для сети ИНС-А) 1, 86 % 
Количество сетей в поколении (для сети ИНС-Б) 200 
Количество поколений (для сети ИНС-Б) 90 
Количество скрещивания в каждом поколении (для сети ИНС-Б) 4 
Топология корректирующей подсети (для сети ИНС-Б) 15-15-20 
Уровень коэффициентов вариации для «встряхивания» весовых коэффициентов (для сети ИНС-Б) 0, 8 
Количество поврежденных связей (для сети ИНС-А) 75 
Количество связей всего (для сети ИНС-А) 420 
Лучший результат поколения (для сети ИНС-Б) 1, 86 % 
Средняя ошибка поколения (для сети ИНС-Б) 2, 34 % 
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же моделировать процессы повреждения и восстанов-
ления ИНС с целью проведения экспериментов по обу-
чению НЧ для восстановления нервных клеток мозга. В 
разработанном ПО присутствуют функции сохранения 
результатов тестирования, объектов ИНС, весовых ко-
эффициентов и результатов моделирования на каждом 
этапе работы программного комплекса.  

Эксперименты по обучению, повреждению и восста-
новлению ИНС подтвердили способность разработан-
ного программного комплекса моделировать работу 
нервных клеток в обычном режиме (неповрежденном), 
повреждение нервных клеток, восстановление нервных 
клеток, моделируя, тем самым, обучение НЧ с исполь-
зованием эволюционного алгоритма. В дальнейшем 
планируется использовать данный программный ком-
плекс для проведения серий экспериментов по модели-
рованию восстановления нервной ткани с использова-
нием НЧ. На основе данных экспериментов планируется 
начать работы по созданию и обучению НЧ с использо-
ванием эволюционного алгоритма для восстановления 
повреждённой нервной ткани мозга. 
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Рассмотрен отечественный модуль управления исполнитель-
ным механизмом (МУИМ) стойкий к воздействию специальных фак-
торов для применения в составе бортовой аппаратуры космиче-
ских аппаратов (БА КА), таких как системы управления приводами 
антенн, фотоприемников и клапанов. В модуле использован алго-
ритм «Slow Decay» управления силовыми ключами H-моста. 
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DEVELOPMENT OF DOMESTIC ACTUATORS CONTROL MODULE RESISTANT TO THE 
IMPACT OF SPECIAL FACTORS 

Azyabin S.V.,  Bumagin A.V., Gondar, A.V., Ivanov N.A.,  
Martynov D.S., Steshenko V.B., Shishkin O.N. 
This article is devoted to domestic actuators control module resistant to the impact of special factors and can be used as part of on-
board equipment, such as antennas drive control systems, photodetectors and valves. The module used algorithm «Slow Decay» 
for control of power switches H-bridge. 

Key words: gate array, on-board equipment, actuator control, stepper motor, algorithm, digital control. 

 
Ключевые слова: БМК, бортовая аппарату-

ра, управление исполнительным механизмом, 
шаговый двигатель, алгоритм, цифровое управ-
ление. 

Введение 

Модуль управления исполнительным меха-
низмом разработан в целях импортозамещения и выпол-
няет задачу управления биполярным шаговым двигате-
лем БА КА посредством силовых ключей схемы H-моста 
[1]. Ввиду требований к аппаратуре, применяемой в БА 
КА (габариты, масса, стойкость к внешним воздействи-
ям), в модуле использована отечественная элементная 
база в бескорпусном исполнении, стойкая к ДФКП (мик-
росхемы, транзисторы, диоды) и пассивные компоненты 
для поверхностного монтажа (керамические резисторы, 
керамические и танталовые конденсаторы) [3]. 

В настоящий момент на отечественном рынке не 
представлены функционально законченные модули уп-
равления исполнительными механизмами. Среди зару-
бежных изделий ближайшим функциональным аналогом 
является контроллер L6228 фирмы ST Microelectro-nics 
(Франция). Разработанный микромодуль отличается от 
зарубежного аналога увеличенным более чем в два раза 
током нагрузки, расширенным рабочим температурным 
диапазоном и стойкостью к воздействию ДФКП.  

Модуль выполнен в корпусе из ковара. Все элемен-
ты модуля размещены на поликоровой подложке. Вы-

бор материала подложки обусловлен высоким коэффи-
циентом теплопроводности и близким к материалу кор-
пуса коэффициентом теплового расширения. 

МУИМ обладает следующими основными характери-
стиками: 

– напряжение питания силовых цепей, В – не более 36; 
– ток нагрузки (обмотки), А – не более 3,5; 
– стойкость к воздействию ДФКП по суммарной 

накопленной дозе радиации, - не менее 100 крад (Si); 
– пороговая стойкость ко всем видам одиночных эф-

фектов от воздействия тяжёлых заряженных частиц 
(ТЗЧ) и высокоэнергетических протонов (ВЭП) – не ниже 
60 МэВ (мг*см2). 

МУИМ обеспечивает: 
– функцию ограничения тока в обмотках шагового 

двигателя; 
– функцию защиты от обратного напряжения цепи 

управления; 
– функцию управления направлением вращения ша-

гового двигателя; 
– функцию управления режимами разгона и торможения; 
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Рис. 1.  Функциональная схема МУИМ 
– режим шаг/полушаг; 
– КМОП 3,3 В-совместимый уровень цифровых сиг-

налов; 
При этом в отличие от зарубежного аналога микро-

модуль может работать в расширенном интеллектуаль-
ном режиме, обеспечивающем дополнительные функ-
ции (возможность выбора рабочей частоты, времени 
разгона и торможения). 

Функциональная схема МУИМ представлена на рис. 1. 
В состав МУИМ входят следующие элементы (рис. 1): 
– интегральная схема D1, реализующая алгоритмы 

цифрового управления; 
– драйверы полевых транзисторов DA1..DA4; 
– силовые полевые транзисторы VT1..VT8; 
– силовые диоды VD1..VD8; 
– линейные стабилизаторы напряжения +5 В, +3,3 В. 
(Обмотки шагового двигателя L1, L2, резисторы об-

ратной связи R1, R2 на функциональной схеме показа-
ны условно). 

Управляющая полузаказная ИС D1 выполнена на ос-
нове стойкого к ДФКП аналого-цифрового базового мат-
ричного кристалла АЦ БМК 5400ТР015 разработки ООО 
«Дизайн центр Союз» [6]. Это решение позволило сокра-
тить сроки и стоимость разработки и не проводить от-
дельные квалификационные испытания микросхемы (ме-
ханические, климатические, на стойкость к ДФКП), т.к. все 
испытания были проведены на тестовом кристалле.  

Разработанное устройство функционирует следую-
щим образом. В зависимости от сигнала на конфигура-
ционном входе ИС D1 Control происходит выбор между 
режимом совместимости и расширенным интеллекту-
альным режимом. Выбор направления вращения, а так-
же режимов шаг/полушаг осуществляется подачей сиг-
налов на конфигурационные входы Rev и Mode, соот-
ветственно. 

В режиме совместимости с контроллером L6228 при 
наличии на командном входе En логической «1» враще-
ние двигателя осуществляется подачей на вход Clk так-
товой частоты, пропорциональной частоте вращения 
двигателя. В расширенном интеллектуальном режиме 
для вращения двигателя также необходимо наличие на 
входе Clk тактовой частоты, но при этом процессы раз-

гона и торможения запускают фронты управляющих сиг-
налов En и Stop. Выбор номинальной частоты вращения, 
времени разгона и торможения осуществляется подачей 
различных логических комбинаций на конфигурацион-
ные входы F1, F2. 

Алгоритм, заложенный в ИС D1, осуществляет преоб-
разование тактового сигнала Clk для последующей пода-
чи управляющих сигналов на драйверы DA1..DA4, 
управляющие полевыми транзисторами. Преобразование 
логического уровня ИС КМОП 3,3 В в логический уровень 
драйверов +5 В осуществляется восьмиканальным пре-
образователем уровня, выполненном в составе D1. 

Драйверы DA1..DA4 осуществляют управление 
транзисторами, входящими в состав Н-мостов. Каждый 
полумост, состоящий из пар силовых полевых транзи-
сторов VT1 и VT2, VT3 и VT4, VT5 и VT6, VT7 и VT8 
управляется одним драйвером DA1..DA4, соответ-
ственно. Для управления вращением двигателя необхо-
димо периодически изменять направление тока через 
обмотки L1 и L2. С этой целью поочередно включаются 
диагонали VT1-VT6, VT2-VT5 первого и VT3-VT8, 
VT4-VT7 – второго Н-моста. Обмотки шагового двига-
теля L1, L2 подключаются к силовым выводам МУИМ 
Upr01, Upr02, Upr11, Upr12. Нагрузка R1, R2, подклю-
ченная к выводам Nagr1, Nagr2, обеспечивает обратную 
связь для схемы ограничения тока в обмотках. Макетный 
образец МУИМ представлен на рис. 2. 

 

Рис. 2.  Макетный образец МУИМ 
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Рис. 3. Схема протекания тока в ключах H-моста в режиме «Slow decay» 

 

Рис. 4.  Временные диаграммы режима «Slow Decay» 
Рассмотрим алгоритм работы МУИМ в расширенном 

интеллектуальном режиме. Работа шагового двигателя 
начинается с команды «Пуск». При этом анализируется 
логическое состояние входов Mode, Rev и Vst. В зави-
симости от их логического состояния задается режим 
работы двигателя. 

Сразу после подачи команды «Пуск» контроллер пе-
реходит в состояние разгона двигателя, которое харак-
теризуется плавным увеличением рабочей частоты. 

Максимальная рабочая частота и время разгона зада-
ются подачей цифровых данных на шину Vst и могут 
изменяться в широких пределах. По завершению разго-
на двигателя контроллер переходит в рабочий режим, 
характеризующийся постоянной частотой вращения. Для 
изменения направления вращения двигателя и включе-
ния режима «шаг/полушаг» достаточно изменить логиче-
ское состояние на входе Rev или Mode, соответственно, 
и подать команду «Старт». В случае изменения направ-
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ления вращения вала двигателя контроллер остановит 
и запустит его в обратном направлении. 

Торможение двигателя осуществляется плавно по 
команде «Стоп». Время торможения так же как в случае 
с разгоном задается сигналами шины Vst и может изме-
няться в широких пределах. Если в процессе торможе-
ния на контроллер придет команда «Старт», то кон-
троллер остановит процесс торможения и начнет разгон 
с последующим выходом в рабочий режим.  

Рассмотрим применение функции ограничения тока 
в обмотках, реализованной с применением известного 
алгоритма «Slow Decay» (рис. 3) [5].  

Временные диаграммы, отражающие принцип рабо-
ты схемы защиты по току, приведены на рис. 4. 

Разработанный контроллер реализует режим мед-
ленного затухания тока или «Slow Decay». При превы-
шении порогового значения тока Uref/Rsense в обмотках 
шагового двигателя Iнагр, на выходе компаратора Ucomp 
формируется высокий логический уровень. Сигнал с 
Ucomp подается на вход Comp управляющего модуля. 
Фронт сигнала Ucomp инициирует процесс медленного 
затухания тока. Указанный алгоритм состоит из двух 
периодов Deathtime длительностью 1 мкс и одного пе-
риода рециркуляции тока в нижнем полумосте длитель-
ностью 40 мкс. Длительность указанных периодов зада-
ется цепями задержки, состоящими из конденсаторов, 
буферов и триггеров Шмидта.  

Алгоритм медленного затухания реализован следу-
ющим образом. По фронту сигнала Ucomp, на выходе 
буфера цепи задержки на 1 мкс формируется уровень 
сигнала Ubuf_1us, равный напряжению питания, благода-
ря чему в течение времени задержки 1мкс происходит 
зарядка емкости до уровня Utrig_ref_1. Уровень напряже-
ния на конденсаторе  фиксируется триггером Шмидта, и 
по достижении порога срабатывания триггером форми-
руется высокий логический уровень сигнала Utrig_1us;  
далее снимается напряжение Ubuf_1us.  При этом проис-
ходит быстрая разрядка конденсатора. На протяжении 
этого периода работающий транзистор верхнего полу-
моста отключается, а транзистор нижнего полумоста 
находится в открытом состоянии. 

По истечении времени 1 мкс на выходе буфера цепи 
задержки на 40 мкс формируется уровень напряжения 

Ubuf_40us, равный напряжению питания, благодаря чему в 
течении времени задержки 40 мкс происходит зарядка 
конденсатора до уровня Utrig_ref_1. Уровень напряжения 
на конденсаторе фиксируется триггером Шмидта, и по 
достижении порога триггером формируется высокий ло-
гический уровень сигнала Utrig_40us; далее снимается 
напряжение Ubuf_40us. При этом происходит быстрая раз-
рядка конденсатора. На протяжении этого периода тран-
зисторы верхнего полумоста находятся в закрытом со-
стоянии, а нижнего – в открытом. По окончании времени 
задержки 40мкс снова включается цепь задержки на 
1 мкс. По прошествии времени 1 мкс контроллер воз-
вращается в штатный режим функционирования. 

Использование АЦ БМК позволило реализовать ком-
параторы обратной связи и элементы задержки схемы 
защиты по току обмоток двигателя в одной микросхеме.  

Заключение 

Разработан радиационно-стойкий модуль, являю-
щийся функциональным аналогом контроллера управ-
ления шаговым двигателем L6228, полностью на отече-
ственной ЭКБ, отличающийся от аналогов наличием 
дополнительных функций разгона и торможения, а также 
превосходящий аналог по ряду параметров. Модуль мо-
жет применяться в широком спектре аппаратуры для 
управления исполнительными механизмами. 
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Рассмотрены особенности вычисления импульсной характери-
стики линейной стационарной системы – непрерывного канала 
связи, физически образованного проводниками кабельной линии. 
Приведен исходный код скрипта MATLAB, выполняющего расчёт 
искомых значений. 

УДК 519.6 

МОДЕЛИРОВАНИЕ ИМПУЛЬСНОЙ ХАРАКТЕРИСТИКИ СИСТЕМЫ  
В СРЕДЕ ТЕХНИЧЕСКИХ РАСЧЕТОВ MATLAB 

Рыболовлев Д.А., к.т.н., научный сотрудник Академии ФСО России, г. Орел, e-mail: dmitrij-rybolovlev@yandex.ru; 
Рыболовлев А.А., к.т.н., доцент Академии ФСО России, г. Орел, e-mail: rybolovlev@rambler.ru. 

IMPULSE RESPONSE SIMULATION IN MATLAB 

Rybolovlev D.A., Rybolovlev A.A. 
The communication system via electricity cable is investigated as a linear stationary system. The specifics of impulse response de-
termining is discussed. MATLAB script performing the calculation of the required values is given. 

Key words: impulse response, frequency characteristic, transmission parameters, cable line. 

 
Ключевые слова: импульсная характеристи-

ка, частотная характеристика, вторичные пара-
метры передачи, кабельная линия. 

Введение 

При исследовании систем передачи информации 
одним из основных вопросов является определение 
закона связи входных и выходных сигналов. Формали-
зовать решение задачи о прохождении детерминиро-
ванного сигнала через рассматриваемую систему во 
временной области позволяет знание импульсной или 
переходной характеристик [1]. 

Настоящая статья посвящена рассмотрению практи-
ческих вопросов определения импульсной характеристи-
ки (ИХ) системы в среде технических расчетов MATLAB. 
В качестве исследуемой системы выбран непрерывный 
канал связи, образованный проводниками кабеля типа 
ТП. Предлагаемый подход позволяет определить значе-
ния ИХ без необходимости проведения каких-либо испы-
таний на практике – на основании частотных характери-
стик (ЧХ) вторичных параметров передачи выбранного 
типа кабеля, указанных в справочниках. 

В работе приводится исходный код скрипта MATLAB 
для расчета искомых значений и построения графика 
вычисленной импульсной характеристики. Рассмотре-
ние систем передачи информации ограничивается 
классом линейных стационарных систем. 

Общие положения 

В работе для вычисления импульсной характеристи-
ки используется спектральный подход: искомые значе-
ния вычисляются путем выполнения обратного преоб-
разования Фурье частотной характеристики кабельной 
линии, рассчитанной на основании табличных значений 
частотных характеристик вторичных параметров пере-
дачи выбранного типа кабеля [2, 3]. 

Вычисления производятся в следующей последова-
тельности. Первоначально определяется ЧХ волнового-
сопротивления линии по формуле: 

( )( ) | ( ) | ,j fZ f Z f e   (1) 

где | ( ) |Z f  – модуль ЧХ волнового сопротивления ли-
нии; ( )f  – аргумент ЧХ волнового сопротивления ли-
нии; f  – частота. 

Умножением погонных параметров на заданную дли-
ну линии l  вычисляется собственная ЧХ линии в ком-
плексной форме: 

( ) ( )20
0 ( ) 10 ,

lf i f lW f e
     

где ( )f  – ЧХ коэффициента затухания линии; ( )f  – 
ЧХ коэффициента фазы линии. 

Для определения рабочей ЧХ в комплексной форме 
учитывается влияние подключения к линии неидеально 
согласованных передатчика и приемника [2, 4]: 

0 2

1 2

4 ( ) ( )
( ) ,

( ( ))( ( ))
W f Z f r

W f
r Z f r Z f


 

 (3) 

где 1r  – внутреннее сопротивление передатчика; 2r  – 
входное сопротивление приемника. 

Выполнением обратного преобразования Фурье [5] 
рассчитывается импульсная характеристика линии: 

2

0

( ) 2Re ( ) ,j fth t W f e df
 

  
 
  (4) 

где Re{ ( )}f z  – действительная часть функции ком-

плексного переменного ( )f z . 

Пример вычисления импульсной характеристики 
Пример подготовлен в среде технических расчетов 

MATLAB R2012a. 
Рассматривается кабель типа ТП (кабель телефон-

ный с полиэтиленовой изоляцией) с жилами диаметром 
0,5 мм и сплошной полиэтиленовой изоляцией. Длина 
линии 1000 м. 

Предполагается, что исследуемая кабельная линия 
удовлетворяет традиционным требованиям [6].  
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На основании табличных значений вторичные пара-
метры передачи для удобства проведения расчетов 
представляются в виде кусочно-линейных функций ча-
стоты за счет применения линейной интерполяции. По-
скольку значения частот, для которых приводятся таб-
личные значения соответствующих параметров, совпа-
дают, для многократного использования целесообразно 
выделить соответствующую функцию Interpolateв ис-
ходном коде: 
 
% Реализация линейной интерполяции функции 
% result - возвращаемое значение функции на 
частоте f (f в килогерцах) 
% array - массив значений функции на таблич-
ных частотах 
function result = Interpolate(f, array) 
% Массив значений частот в килогерцах 
freqs = [0, 0.8, 3, 5, 10, 20, 50, 100, 150, 
200, 250, 300, 400, 500, 600, 700, 800, 900, 
1000, 1200, 1500, 2000, 2500, 10000]; 
% Индексы первой и последней узловых точек 
first_index = 1; 
last_index = size(freqs, 2); 
 
% Частота f в области определения? 
% Если нет, вернуть граничное значение 
if (f <= freqs(first_index)) 
result = array(first_index); 
end 
if (f >= freqs(last_index)) 
result = array(last_index); 
end 
% Если да, рассчитать значение функции 
if (f >freqs(first_index) && f 
<freqs(last_index)) 
for i = (first_index + 1) : last_index 
if ( (f >freqs(i-1)) && (f <= freqs(i)) ) 
                result = array(i-1) + (f - 
freqs(i-1)) * (array(i) - array(i-1)) / 
(freqs(i) - freqs(i-1)); 
end 
end 
end 
end 
 

С использованием функции Interpolateзадаются сле-
дующие функции, возвращающие на основании [6] зна-
чения вторичных параметров передачи выбранного ти-
па кабеля в зависимости от частоты: 

– функция Get_Impedance_Mod для определения 
модуля ЧХ волнового сопротивления: 
 
% Определение модуля ЧХ волнового сопротив-
ления 
% result - возвращаемое значение на частоте 
f (f в килогерцах) 
function result = Get_Impedance_Mod(f_kHz) 
% Модуль волнового сопротивления в Омах, 
массив табличных значений 
Z_Ohm = [9999, 1109, 573, 444, 314.8, 225.2, 
152.6, 125.7, 118.3, 115.4, 113.7, 112.8, 
111.4, 110.5, 109.7, 109.1, 108.6, 108.1, 
107.7, 107.2, 106.3, 105.6, 104.8, 102]; 
    result = Interpolate(f_kHz, Z_Ohm); 
end 
 

– функция Get_Impedance_Arg для определения ар-

гумента ЧХ волнового сопротивления: 
 
% Определение аргумента ЧХ волнового сопро-
тивления 
% result - возвращаемое значение на частоте 
f (f в килогерцах) 
function result = Get_Impedance_Arg(f_kHz) 
% Аргумент волнового сопротивления в граду-
сах, массив табличных значений 
P_deg = [90, 44.5, 43.9, 43.2, 41.4, 38, 29, 
19.5, 14.5, 12, 10, 9, 7.5, 6.6, 6.05, 5.57, 
5.2, 4.9, 4.7, 4.3, 3.8, 3.35, 3, 2.5]; 
% Пересчет результата в радианы 
result = Interpolate(f_kHz, P_deg) / 180 * 
pi; 
end 
 

– функция Get_Attenuation для определения коэф-
фициента затухания: 
 
% Определение коэффициента затухания линии 
% result - возвращаемое значение на частоте 
f (f в килогерцах) 
function result = Get_Attenuation(f_kHz) 
% Коэффициент затухания в децибелах на 1 км, 
массив табличных значений 
Attenuation_dBpkm = [0, 1.54, 2.92, 3.73, 
5.12, 6.81, 9.12, 10.3, 11.1, 11.6, 12.2, 
12.9, 14.2, 15.6, 16.9, 18.2, 19.4, 20.3, 
21.7, 23.6, 25.4, 30, 33.4, 84.4]; 
    result = Interpolate(f_kHz, Attenua-
tion_dBpkm); 
end 
 

– функция Get_Phase для определения коэффициен-
та фазы:  
 
% Определение коэффициента фазы 
% result - возвращаемое значение на частоте 
f (f в килогерцах) 
function result = Get_Phase(f_kHz) 
% Коэффициент фазы в радианах на 1 км, мас-
сив табличных значений 
B_radpkm = [0, 0.178, 0.349, 0.458, 0.668, 
1, 1.88, 3.35, 4.85, 6.38, 7.9, 9.44, 12.5, 
15.5, 18.5, 21.5, 24.4, 27.4, 30.3, 36.2, 
45, 59.5, 74, 291.5]; 
    result = Interpolate(f_kHz, B_radpkm); 
end 
 

Приведенная выше последовательность расчетов в 
соответствии с выражениями (1), (2) и (3) реализована в 
функции Get_Freq_Char, выполняющей расчет частот-
ной характеристики на основании вторичных параметров 
передачи: 
 
% Расчет частотной характеристики на основа-
нии вторичных параметров передачи 
% result - возвращаемый массив значений ЧХ 
на частотах от 0 до f_max_kHz с шагом df_kHz 
% f_max_kHz - верхняя частота ЧХ в килогер-
цах 
% df_kHz - частота дискретизации ЧХ в кило-
герцах 
% len_km - длина линии в километрах 
function result = Get_Freq_Char(f_max_kHz, 
df_kHz, len_km) 
% Индекс очередного значения 
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    k = 1; 
% Значение частоты очередного значения 
f_kHz = 0; 
while (f_kHz<f_max_kHz) 
% ЧХволновогосопротивления 
        Z = Get_Impedance_Mod(f_kHz) * exp(-
j * Get_Impedance_Arg(f_kHz)); 
r1_Ohm = 100; 
        r2_Ohm = 100; 
% Собственная ЧХ 
W0 = 10 ^ (Get_Attenuation(f_kHz) * (-len_km 
/ 1000) * (1 / 20)); 
        W0 = W0 * exp(-j * Get_Phase(f_kHz) 
* (len_km / 1000)); 
% РабочаяЧХ 
        W = (4 * W0 * r2_Ohm * Z) / ((r1_Ohm 
+ Z) * (r2_Ohm + Z)); 
% Заполнение массива 
        WW(k) = W; 
k = k + 1; 
f_kHz = f_kHz + df_kHz; 
end 
result = WW; 
end 
 

Построение графиков амплитудно-частотной (АЧХ) 
| ( ) |W f  и фазочастотной (ФЧХ) arg( ( ))W f  характери-
стик линиивыполняется функцией Plot_Freq_Char: 
 
% Построение графиков АЧХ и ФЧХ 
functionPlot_Freq_Char(freq_char, df_kHz) 
% Вывод нескольких графиков в одном окне 
subplot(3, 3, 1); % Первый график - АЧХ 
plot(1 : length(freq_char), 10 * 
log10(abs(freq_char))); % АЧХ, в дБ 
% Явное указание шрифта позволяет избежать 
проблем с отображением 
% кириллических символов в подписях 
set(gca, 'FontName', 'TimesNewRomanCyr', 
'FontSize', 12); 
grid on; 
xlabel('f, кГц');  
ylabel('|W(f)|, дБ'); 
 
subplot(3, 3, 2); % Второй график - ФЧХ 
% Вывод первых 5000 значений - для наглядно-
сти 
plot(1 : 5000, angle(freq_char(1 : 5000))); 
% ФЧХ, врадианах 
    set(gca, 'FontName', 'Times New Roman 
Cyr'); 
    grid on; 
xlabel('f, кГц');  
ylabel('arg|W(f)|, рад');     
set(gca, 'YTick', [-3.14 -1.57 0 1.57 
3.14]);   
end 
 

Примеры построения АЧХ и ФЧХ приведены на  
рис. 1 и рис. 2, соответственно. 

Далее выполнением обратного преобразования 
Фурье (функция ifft, inversefastFouriertransform) частот-
ной характеристики рассчитывается импульсная харак-
теристика. Функция Get_Pulse_Char реализует указан-
ный расчет согласно выражению (4), а также выполняет 
построение графика ИХ: 

 

 

Рис. 1.  Амплитудно-частотная характеристика линии 

 

Рис. 2.  Фазочастотная характеристика линии 
 
% Расчет импульсной характеристики  
functionresult = Get_Pulse_Char(f_max_kHz, 
df_kHz, freq_char) 
h = 2*real(ifft(freq_char)); 
 
% Интервал дискретизации ИХ 
dT = 1 / (2 * f_max_kHz * 1000);  
% Построение графика на ИХ в интервале вре-
мени от 0 до 15 мкс 
% Определение количества точек, которые вхо-
дят в интервал 
count = 15e-6 / dT; 
    x = 1 : count; 
 
% Продолжение вывода нескольких графиков в 
одном окне 
subplot(3, 3, 3); % Третийграфик - ИХ 
    plot(1 : count, h(1 : count)); 
set(gca, 'FontName', 'Times New Roman Cyr'); 
    grid on; 
xlabel('t, 10^{-6} c'); 
ylabel('h(t), 1/c'); 
 
% Шаг сетки по горизонтали 1 мкс 
XTickStep = floor(1e-6 / dT); % В 1 мкс вхо-
дит 1/dT отсчетов    
% Формирование подписей оси абсцисс  
XTickLabels = {'0'}; 
for L = XTickStep : XTickStep : count + 1 
        Label = [num2str(L * dT * 1e6, 3) 
'']; 
XTickLabels = cat(1, XTickLabels, Label); 
end 
    set(gca, 'XTick', [0 : XTickStep : 
count], 'XTickLabel', XTickLabels, 'Xlim',[0 
count]); 
result = h; 
end 
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Пример графика рассчитанной импульсной характе-
ристики линии представлен на рис. 3. 

 
Рис. 3.  Импульсная характеристика линии 

Для запуска скрипта и последовательного построе-
ния в одном окне графиков, представленных на рис. 1 и 
рис. 3, целесообразно дополнить исходный код «стар-
товой» функцией: 
 
functionresult = Start() 
f_max_kHz = 10000; % Верхняя частота ЧХ в 
килогерцах 
df_kHz = 1; % Частота дискретизации ЧХ в ки-
логерцах 
len_km = 1000; % Длина линии 
 
% Расчет ЧХ 
freq_char = Get_Freq_Char(f_max_kHz, df_kHz, 
len_km); 
% ПостроениеграфиковАЧХиФЧХ 
Plot_Freq_Char(freq_char, df_kHz); 
% РасчетипостроениеграфикаИХ 
pulse_char = Get_Pulse_Char(f_max_kHz, 
df_kHz, freq_char); 
end 
 

Приведенный исходный код скрипта позволяет рас-
считать значения импульсной характеристики кабель-
ной линии на основании табличных значений модуля и 
аргумента ЧХ волнового сопротивления линии, коэф-
фициента затухания и коэффициента фазы и построить 
графики АЧХ, ФЧХ и ИХ. 
Заключение 

Знание импульсной характеристики формализует 
решение любой задачи о прохождении детерминиро-
ванного сигнала через исследуемую линейную стацио-
нарную систему – сигнал на выходе есть свертка вход-
ного сигнала и импульсной характеристики. Указанный 
подход применим и при рассмотрении систем передачи 
информации для решения задачи определения сигнала 
на выходе непрерывного канала связи, физически обра-
зованного кабельной линией. 

В работе подробно рассмотрен пример определения 
импульсной характеристики системы в среде техниче-
ских расчетов MATLAB. В качестве исследуемой систе-
мы выбран непрерывный канал связи, образованный 
проводниками кабеля типа ТП. 

Преимущество и удобство предлагаемого подхода 
состоят в том, что значения импульсной характеристики 
вычисляются на основании табличных значений частот-
ных характеристик вторичных параметров передачи 

выбранного типа кабеля, без необходимости проведения 
каких-либо практических испытаний.  

С другой стороны, к рассчитанным значениям следу-
ет относиться с известной степенью доверия – пред-
ставленные результаты являются идеализированными. 
В реальных условиях кабельные линии неизбежно под-
вержены внешним воздействиям, что приводит к раз-
личным повреждениям, вызывающим, в том числе, из-
менения параметров передачи. Такие изменения, в свою 
очередь, обуславливают различия в реальных и иде-
альных характеристиках кабельных линий. 

Кроме того, следует помнить о том, что импульсная 
характеристика, так же как и порождающая ее дельта-
функция, есть результат разумной идеализации. С фи-
зической точки зрения импульсная характеристика лишь 
приближенно отображает реакцию исследуемой систе-
мы на входной импульсный сигнал произвольной формы 
с единичной площадью при условии, что длительность 
этого сигнала пренебрежимо мала по сравнению с вре-
менным масштабом системы [1].  

В статье не рассматриваются вопросы взаимных влия-
ний, что обусловлено несколькими причинами. Во-первых, 
анализ подобных явлений потребовал бы значительного 
усложнения материала и более строгого математического 
описания, что не соотносится с основной целью работы – 
продемонстрировать возможности практического подхода к 
исследованию систем передачи информации в среде 
MATLAB. Во-вторых, учет взаимных влияний возможен и в 
рамках рассматриваемого подхода путем введения допол-
нительных импульсных характеристик, по сути описываю-
щих передачу переходных помех. Детальное описание 
такого решения приведено в работе [7]. 
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С 16 по 18 февраля 2016 года в Институте повышения квалифика-
ции  Московского технического университета связи и информатики 
прошёл Региональный семинар Международного союза электросвязи 
«Опыт внедрения и эксплуатации цифрового ТВ-вещания в странах 
СНГ». В статье кратко излагается содержание выступлений участни-
ков семинара из 6 стран СНГ. Приводится информация о стандартах, 
сроках окончания аналогового вещания, возникших проблемах. 

УДК 621.397.13; ББК 32.94 

ОПЫТ ВНЕДРЕНИЯ И ЭКСПЛУАТАЦИИ  
ЦИФРОВОГО ТВ-ВЕЩАНИЯ В СТРАНАХ СНГ 

Зубарев Ю.Б., д.т.н., профессор, член-корреспондент РАН, заведующий кафедрой МТУСИ, e-mail: osa@mniti.ru; 
Лохвицкий М.С., к.т.н., доцент, заместитель директора ИПК МТУСИ, e-mail: msl2@mtuci2.ru. 

EXPERIENCE IN THE IMPLEMENTATION AND OPERATION  
OF DIGITAL TV BROADCASTING FOR CIS 

Zubarev U.B., Lohvichkiy M.S. 
16-18 February 2016 in Advanced Telecommunications Training Institute of Moscow Technical University of Communications and 
Informatics  was held the ITU Regional Workshop for CIS on Experience in the Implementation and Operation of Digital TV Broad-
casting.The article provides an overview of the reports of the participants from 6  CIS countries. Provides the information about the 
standards, the terms of the end of analog broadcasting, the problems. 

Key words: Digital TV Broadcasting, Regional Workshop for CIS, the information about the standards, DVB-T, DVB-T2, 
OFDM. 

 
Ключевые слова: Цифровое ТВ-вещание в 

странах СНГ, семинар Международного союза 
электросвязи, сроки окончания аналогового ве-
щания, стандарты DVB-T и DVB-T2, метод OFDM. 

Введение 

С 16 по 18 февраля 2016 года в Институте 
повышения квалификации (ИПК) Московского 
технического университета связи и информатики 
(МТУСИ) прошёл Региональный семинар Международ-
ного союза электросвязи (МСЭ) «Опыт внедрения и экс-
плуатации цифрового ТВ-вещания (ЦТВ) в странах 
СНГ». С приветственным словом выступили:  руководи-
тель зонального представительства  МСЭ в Москве 
О.Ж. Кайыков, заместитель генерального директора 
Исполнительного комитета Регионального содружества 
связи (РСС) Н.Е.Зоря, и.о. ректора МТУСИ С.Д. Ерохин, 
директор ИПК В.В.Воскобович и другие. 

С докладом на семинаре выступил Почётный пред-
седатель вещательной исследовательской комиссии 
МСЭ д.т.н. профессор М.И. Кривошеев. Докладчик рас-
сказал о новых рекомендациях и стандартах МСЭ, кото-
рые посвящены вопросам усовершенствования звука 
для систем телевещания. Эти системы полностью из-
менят качество прослушивания звука, так как они со-
здадут эффект погружения. Сочетание с новыми теле-
визионными системами сверхвысокой четкости и звуком 
с эффектом погружения позволит поднять качество 
просмотра телевизионных программ на совершенно 
новый уровень, продолжая стирать грань между анало-
говой реальностью и цифровой имитацией. Дополни-
тельные технические возможности позволят зрителям 
индивидуализировать условия просмотра и прослуши-
вания «в точке потребления». Новые «революционные» 
решения уже нашли техническое воплощение. Эти 
устройства позволяют адаптироваться к конкретному 
помещению и создать эффект погружения (рис. 1). 

 

 

Рис. 1. IFA 2015: Yamaha YSP-5600 – звуковой поектор  
с невероятно объемным звучанием 

Обстоятельный доклад на семинаре сделал замести-
тель генерального директора РТРС, д.т.н., профессор 
В.П.Стыцько. Он подробно рассказал о том, что было 
сделано в России и какие возникали проблемы. В част-
ности, было принято решение о переходе на стандарт 
DVB-T2, а в нескольких регионах России уже работало 
оборудование стандарта DVB-T. 
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На сегодня в первом мультиплексе передаётся 10 
ТВ программ и 3 радиовещательных программы. Охват 
населения составляет более 90 %. Во втором мульти-
плексе передается также 10 ТВ программ (охват насе-
ления – более 60 %). Особенностью РФ является её 
большая территория с разными климатическими, эко-
номическими и социальными условиями. Параллельное 
вещание в аналоговом и цифровом форматах планиру-
ется до 2018 года, до тех пор, пока население не будет 
обеспечено цифровыми приемными устройствами (на 
сегодня решение не принято); в связи с этим отключе-
ние аналогового вещания не предусматривается. 

Координатор программ Зонального отделения МСЭ 
для стран СНГ Ф.Нахли рассказал об основных итогах 
работы Всемирной конференции по радиосвязи (ВКР) 
2015 года. Соглашение «Женева 06», достигнутое в 
рамках ВКР, позволит поддерживать устойчивость эко-
системы, стимулирующей инвестиции и развитие ра-
диосвязи, избегая при этом сбоев в оказании услуг мил-
лиардам пользователей по всему миру. 

Проблемам регулирования использования частотного 
ресурса, не отражённого в плане «Женева 06», был по-
священ доклад зам. начальника отдела НИИРа  
В.Г. Дотолева. Не все особенности регулирования ис-
пользования радиочастотного спектра, после окончания 
переходного периода, отражены в Соглашении «Женева 
06». Ряд проблем может быть решён только на основе 
двусторонних или многосторонних консультаций или при-
граничных соглашений. В табл. 1 приведены технологии 
и периоды внедрения наземного цифрового телевизион-
ного вещания в странах РСС. В связи с продолжением 
эксплуатации существующих аналоговых станций  возни-
кает задача согласования работы цифровых передатчи-
ков в приграничных зонах после окончания переходного 
периода. Если внутри РСС эта задача успешно решает-
ся, то с некоторыми странами, не входящими в РСС, воз-
никают проблемы. Здесь необходима помощь МСЭ. 

Первой республикой из стран СНГ, полностью от-
ключившей аналоговое вещание, является Беларусь. 
Ведущий инженер «Белтелекома» С.В.Богданов расска-
зал, что приёмное оборудование было передано або-
нентам бесплатно на время пользования услугой. Об-
щедоступный пакет содержит 9 телевизионных про-
грамм, из которых 8 телевизионных программ трансли-
руется в DVB-T и 1 телевизионная программа в DVB-T2. 
Имеется четыре тематических пакета в 2 и 3 мульти-
плексах (по 18 ТВ программ соответственно). 

Заведующий Отделом анализа электромагнитной 

совместимости радиоэлектронных средств Государствен-
ного агентства связи при Правительстве Кыргызской Рес-
публики М. Джылышбаев и заведующий кафедрой Ошско-
го технологического университета имени академика 
М.М. Адышева Т. Мойдунов рассказали о переходе на 
наземное цифровое ТВ вещание и о проблемах по коор-
динации частотных присвоений в приграничных районах 
Республики Кыргызстан. Национальному оператору без 
конкурса были выделены четыре частотных присвоений 
для строительства сети цифрового наземного эфирного 
вещания на всей территории Кыргызской Республики. Для 
трансляции социального пакета национальному операто-
ру выделено одно частотное присвоение (охват составил 
95 % населения). Предполагается развернуть коммерче-
скую сеть с охватом всех населенных пунктов Кыргызской 
Республики, где проживает не менее 1000 человек. До-
стигнуто соглашение с Республикой Узбекистан о продле-
нии работы действующих аналоговых телевизионных пе-
редатчиков, находящихся в приграничной территории до 
16.07.2016 г. Из-за высоких гор необходимости обсуждать 
этот вопрос с Китаем – нет. 

Состояние и перспективы развития цифрового теле-
вещания в Республике Узбекистан доложил ведущий 
специалист Министерства по развитию информацион-
ных технологий и коммуникаций А. Ражабов. В период с 
2008-2015 годы в Республике Узбекистан создана сеть 
цифрового телевещания из 28 цифровых телепередат-
чиков различной мощности производства Toshiba и NEC, 
с трансляцией социального пакета из 12 государствен-
ных цифровых телепрограмм, распространяемых как в 
стандарте DVB-T, так и DVB-T2. Охват населения со-
ставляет 68,8 %. Указом Президента Республики Узбе-
кистан определено создание до 2017 года сети наземно-
го цифрового телевещания для трансляции социального 
пакета телепрограмм, а также региональных областных 
телеканалов Национальной телерадиокомпанией с пол-
ной загрузкой первого мультиплекса сети цифрового 
телевещания, а до 2018 года в удаленных и труднодо-
ступных населенных пунктах Республики Узбекистан. На 
первом этапе до 2017 года предусматривается установ-
ка 90 мощных цифровых телевизионных передатчиков в 
57 радиотелевизионных станциях. На втором этапе (до 
2018) года предусматривается установка 400 маломощ-
ных цифровых телевизионных передатчиков со спутни-
ковыми приемными устройствами ТВ сигнала в удален-
ных и труднодоступных населенных пунктах республики.  

Предполагается строительство одной спутниковой 
наземной приемо-передающей станции.   

Таблица 1. 

Страна Начало внедрения ЦТВ Технологии Год перехода на цифровое телевизионное вещание 
Азербайджан 2004 DVB-T/T2 2016 

Армения  DVB-T2 2015 
Беларусь 2005 DVB-T/T2 2015 (с 4 января 2016) 

Казахстан 2012 DVB-T2 2017 
Киргизстан 2008 DVB-T/T2 2017 

Молдова  DVB-T/T2 2017 
Россия 2010 DVB-T2 2019 

Узбекистан 2008 DVB-T/T2 2018 
Украина 2008 DVB-T2 2015 
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Начальник Управления политики в области коммуни-
каций республики Молдова Д. Стич рассказал об основ-
ных мероприятиях по переходу от аналогового наземно-
го телевидения к цифровому. Правительством респуб-
лики принято решение об обеспечении малоимущих 
семей абонентскими цифровыми приемниками для при-
ема наземного цифрового телевидения; проводится 
модернизация систем коллективного приема с целью 
доведения сигнала цифрового наземного телевидения 
от приемной антенны до абонента; Министерством ин-
формационных технологий и связи предоставляется 
установка системы условного доступа (кодирования), 
при распределении программ в наземном телевидении. 

Профессор МТУСИ Б.П.Хромой рассказал о своих 
работах по модернизации метода OFDM, который ис-
пользуется при передаче цифрового ТВ сигнала. В ме-
тоде OFDM для борьбы с многолучёвостью используют-
ся защитные интервалы, которые предложено  частично 
убрать, а информацию о переданном сигнале получать 
на основании сравнения с заранее сформированным 
откликом. Использование предложенных алгоритмов 
позволит увеличить объём передаваемой информации. 

Руководитель Центра ЦТВ из г. Петрозаводска Т.В. 
Брюхин говорил о том, что в настоящее время в круп-
ных городах России приёмные сети ТВ часто отсутству-
ют. Это объясняется тем, что антенны на подъезд с 
распределительной сетью ликвидированы либо пришли 
в полную негодность. Приём на комнатную антенну в 
условиях многоэтажной застройки проблематичен. Про-
блему реконструкции приёмной сети нужно решать. От-
метим, что в Федеральной целевой программе по пере-
ходу на цифровое телевидение реконструкция приём-
ной сети не предусмотрена, поэтому и денег на это не 
выделено. Т.В. Брюхин остановился на том, как эта 
проблема решается в Петрозаводске. 

Аспирант кафедры телевидения МТУСИ Д. Лукьянов 
остановился на проблемах формирования федераль-
ных и региональных программ в РФ, а также рекламных 
вставок. В регионах необходимо показывать собствен-
ные актуальные для данного региона новости и рекла-
му. Для этого создана единая (в рамках одного канала) 
структура сети вещания для всей страны. В  информа-
ционном потоке передаются специальные метки, кото-
рые закладываются в Москве в процессе формирования 
основной программы. Метки считываются в регионах, 
позволяя автоматизировать процесс замены федераль-
ного вещания региональным. 

Главный специалист РТРС Ю.Р.Великовский расска-
зал об опыте внедрения цифрового ТВ в филиалах 
РТРС. Он обратил внимание на проблемы, которые мо-
гут быть при переходе на резервные каналы подачи 
программ, а также при использовании в одночастотных 
сетях цифрового ТВ передатчиков разных производите

лей. Существует большая проблема при синхронизации 
передатчиков в одночастотных сетях. Ю.Р. Великовский 
рассказал, как решается эта задача при переподготовке 
специалистов в ИПК МТУСИ. 

Об опыте обучения специалистов по цифровому те-
левизионному вещанию в ИПК рассказал доцент МТУСИ 
В.А. Матвеев. В связи с необходимостью переподготовки 
большого числа специалистов МТУСИ совместно с 
РТРС организовали в ИПК кафедру «Организации тех-
нической эксплуатации сетей телевизионного и радио-
вещания» (зав. кафедрой д.т.н., профессор В.П. Стыць-
ко). Кроме МТУСИ переподготовка специалистов прохо-
дит в профильных ВУЗах в Екатеринбурге, Новосибир-
ске, Ростове-на-Дону, Самаре, Санкт-Петербурге и Ха-
баровске. Программы обучения рассчитаны на перепод-
готовку специалистов разных уровней. Программы обу-
чения инженерно-технических работников первого уров-
ня рассчитаны на 108 часов: 35 часов лекций +37 часов 
практических занятий +36 часов дистанционного обуче-
ния. По этой программе в ИПК МТУСИ уже прошли обу-
чение 672 специалиста РТРС. В этом году начинается 
обучение по второму уровню. Доклад В.А.Матвеева про-
ходил в специализированном учебном классе ИПК, в 
котором представлены основные элементы кодирования 
и мультиплексирования, спутниковые приёмники, коде-
ры, ремультиплексоры, передающее оборудование 5 
фирм, различные типы измерительного оборудования и 
т.д. Один из классов ИПК показан на рис. 2. 

 

Рис. 2. 
Все слушатели, обучающиеся на кафедре, и участни-

ки семинара посетили Останкинский телецентр и теле-
башню. 

В заключение семинара состоялся круглый стол. Все 
участники высоко оценили уровень организации семинара 
и его несомненную пользу. Руководитель зонального 
представительства МСЭ в Москве О.Ж. Кайыков напра-
вил благодарственное письмо руководству МТУСИ, отме-
тив хорошую организацию и высокий уровень семинара. С 
презентациями и программой семинара МСЭ можно озна-
комиться на сайте ИПК МТУСИ: http://ipk.mtuci2.ru. 
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