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Рассмотрен синтез стационарных нелинейных эквалайзеров с 
математической моделью в форме многочлена расщепленных сигна-
лов для борьбы со случайными флуктуациями колебаний в релеевском
канале связи. Исследовано применение нелинейного эквалайзера при
передаче по каналу связи четырехпозиционного сигнала с квадратур-
ной амплитудной модуляцией. Показано, что полиномиальный эква-
лайзер дает меньшую погрешность обработки по сравнению со ста-
ционарным и адаптивным линейными эквалайзерами. 

УДК 621.3.016 

СИНТЕЗ НЕЛИНЕЙНЫХ ЭКВАЛАЙЗЕРОВ ДЛЯ БОРЬБЫ С МЕЖСИМВОЛЬНОЙ 
ИНТЕРФЕРЕНЦИЕЙ В МНОГОЛУЧЕВОМ РЕЛЕЕВСКОМ КАНАЛЕ СВЯЗИ 

Ланнэ А.А.,  Соловьева Е.Б. 

 
Введение 

Для многих радиоканалов, таких как 
коротковолновые каналы ионосферного 
распространения и тропосферного рассеяния, 
характерно явление многолучевого 
распространения передаваемого сигнала. Это 
явление обусловлено отражающими 
свойствами ионосферы и других объектов, 
которые не являются идеальными 
отражателями, а скорее представляют собой шерохова-
тую поверхность, меняющуюся во времени. В этой связи 
передаваемые сигналы отражаются (или рассеиваются) в 
некотором объеме ионосферы или тропосферы, распро-
страняясь по нескольким путям (лучам) с различными 
задержками в отдельных лучах. Вследствие разности 
хода лучей от передатчика к приемнику сигнал в прием-
ной антенне образован суммой отдельных колебаний с 
различными амплитудами и фазами. Параметры каналов 
связи (КС) (число лучей, их импульсные характеристики и 
временные задержки) меняются во времени, поэтому 
наблюдается значительная флюктуация амплитуд и фаз 
выходных сигналов КС. Это явление получило название 
«замирание», вызванное многолучевым распространени-
ем сигнала в КС [1 – 3]. 

В статье рассматривается релеевский КС с частот-
но-селективными замираниями, когда отсчеты им-
пульсной характеристики КС представляют собой слу-
чайные числа с релеевским законом распределения 
плотности вероятности, а максимальная временная 
задержка лучей превышает символьный интервал 
входного сигнала КС. 

Временное рассеяние сигнала вследствие его мно-
голучевого распространения в КС порождает межсим-
вольную интерференцию (перекрытие соседних сим-
волов), что ухудшает прием сигнала. Для компенсации 
межсимвольной интерференции используются эква-
лайзеры, синтезированные на основе известных мето-
дов: правиле максимального правдоподобия детекти-
рования символов (алгоритм Витерби), линейной адап-
тивной фильтрации, выравнивания с обратной связью 
по решению (когда ранее детектированные символы 
используются для восстановления текущего символа) 
[2, 3]. 

В данной работе предлагается синтезировать ста-
ционарные нелинейные эквалайзеры (НЭ) на основе 
метода расщепления для борьбы с межсимвольной 
интерференцией в релеевском КС. Релеевский КС 
описан низкочастотной моделью, представленной в 
системе MATLAB [4, 5]. 

Низкочастотная модель многолучевого релеевского КС 

Полагаем, что  КС – многолучевой нестационарный 
идеальный фильтр нижних частот с граничной частотой 
pf  полосы пропускания [1 – 3]. Амплитудно-частотная 

характеристика (АЧХ) k -го луча идеального низкочас-
тотного КС изображена на рис. 1, а.  

 
 

 
а 

 
 

 
 

б 

Рис. 1. 
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Случайная комплексная1 импульсная характеристика 
( )nq  идеального низкочастотного нестационарного КС 

описывается в системе MATLAB выражением  
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где L  – количество лучей; kτ  – временное смещение 
k -го луча, измеряемое в секундах; T  – период дискре-
тизации импульсной характеристики, kh ,  

Lk ...,,2,1=  – комплексные коэффициенты передачи 
путей (лучей) КС (некоррелированные между собой слу-
чайные комплексные числа, распределенные по реле-
евскому закону), n  – нормированное дискретное время 

[ ]21 , NNn −∈ . Значения 21, NN  выбираются в сис-
теме MATLAB так, чтобы ( )nq  был мал за пределами 
интервала [ ]21, NNn −∈ .  

Преобразуем выражение (1) следующим образом: 
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случайная комплексная импульсная характеристика k -
го луча КС, 

T
f p 2

1
= . (2) 

Равенство (2) описывает связь между граничной час-
тотой полосы пропускания и периодом дискретизации 
импульсной характеристики КС (идеального фильтра 
нижних частот). 

Поскольку период дискретизации T  импульсной 
характеристики ( )nq  КС равен символьному интер-
валу sT  входного сигнала ( sTT = ), из выражения (2) 
следует  

s
s

p R
T

f ⋅=⋅=
2
11

2
1

  

или 

ps fR 2= . (3) 

где sR  – символьная скорость (скорость передачи сим-
волов в КС). 

Комплексная низкочастотная составляющая выход-
ного сигнала КС определяется на несущей частоте 0ω  

                                                 
1 Свойство комплексности импульсной характеристики 
будет рассмотрено далее. 

при воздействии ( )mx  с квадратурной амплитудной 
модуляцией (QAM-сигнал) из формулы свертки 
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2
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N
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kk nmxnqmy , [ ]NNm ,1∈  –   вы- 

ходной сигнал k -го луча КС. 

Отметим, что выражение (4) получено при амплитуд-
но-фазомодулированном дискретном воздействии КС 
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(где ∗  – знак комплексного сопряжения, 
( ))(arg)()( mxjemxmx = ), в результате выделения из 

модулированного выходного сигнала КС с несущей час-
тотой 0ω  
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комплексной низкочастотной составляющей ( )my , опи-
сываемой равенством (4). 

Здесь: ( )nq  – случайная вещественная импульсная 
характеристика идеального низкочастотного нестацио-
нарного КС в форме [1, 3] 
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L

k
k

k nqhn
T
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11
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[ ]21 , NNn −∈ , 

kh  – зависящий от времени m  вещественный ко-
эффициент передачи k -го луча КС, ( )nqk  – слу-
чайная вещественная импульсная характеристика  
k -го луча КС, 

( ) ( ) njenqnq 0ω=  и   ( ) ( ) njenqnq 0* ω−= . 

Функциональная схема модели релеевского КС с им-
пульсной характеристикой ( )nq  изображена на 
рис. 1, б. В блоках схемы показаны огибающие вещест-
венных импульсных характеристик ( )nqk , 

Lk ...,,2,1=  лучей КС. 
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Задача синтеза нелинейного эквалайзера 

Известным способом борьбы с негауссовскими про-
цессами, искажающими полезный сигнал в КС, является 
нелинейная фильтрация [6, 7]. Поскольку в рассматри-
ваемом КС искажения сигнала имеют релеевский харак-
тер, следует ожидать, что НЭ, реализованный в виде 
нелинейного фильтра, будет успешно бороться с ука-
занными искажениями. 

При операторном подходе к синтезу нелинейных 
устройств [7 – 10] задача построения НЭ для компенса-
ции случайных (негауссовских) флуктуаций сигналов в 
КС может быть сформулирована следующим образом. 

Пусть модель КС имеет вид операторного уравнения 

( ) ( )[ ]mxFmy = ,  (5) 

где F  – описываемый формулой свертки (4) линейный 
оператор с переменными параметрами, устанавливаю-
щий однозначное соответствие между множеством X  
входных ( ( ) Xmx ∈ ) и множеством Y  выходных 
( ( ) Ymy ∈ ) сигналов КС. Необходимо построить нели-
нейный стационарный оператор V  эквалайзера, дейст-
вующий на уравнение (5) так, чтобы выполнялось соот-
ношение 

( ) ( )[ ] ( )[ ][ ] ( )[ ]mxRmxFVmyVmx 1
~ === , 

где 1R  − линейный оператор результирующего каскад-
ного соединения КС и НЭ, изображенного на рис. 2. Для 
простоты преобразований примем 11 =R . 

 

 
Рис. 2 

Параметры оператора V  получим в результате ре-
шения задачи аппроксимации 

[ ]
C

myVmx min)()( →− ,  (6) 

где C  − вектор параметров нелинейного оператора V , 
оптимизируемый в среднеквадратичной метрике ( 2L ), 
т. е. 

[ ] [ ]∑
=

−=−
G

g
gg myVmx

G
myVmx

1

2
)()(1)()( , 

где суммирование выполняется по всем вычисленным 
дискретным отсчетам сигналов. 

Синтез НЭ методом расщепления 

В рамках теории расщепления [9, 10] стационар-
ный оператор V  НЭ строится в виде композиции 
двух операторов: оператора pF  расщепителя и опе-
ратора QP  нелинейного безынерционного преобра-
зователя (НБП). 

Оператор-расщепитель pF  в момент времени m  
преобразует каждый скалярный входной сигнал 

)(my  НЭ из множества Y  в соответствующий век-
торный сигнал 

( ) ( )[ ] ( ) ( ) ( )[ ]tpMpppp mymymymyFmy  ..., , , 21== , 

где t  – знак транспонирования, таким образом, чтобы в 
любой момент времени m , [ ]NNm ,1∈  векторные сиг-
налы, построенные на множестве Y , не обращались в 
ноль и были различны. 

Оператор НБП осуществляет отображение векторно-
го сигнала ( )myp  из множества Y  в соответствующий 
скалярный выходной сигнал ( )mx~  НЭ. Такой оператор 
на классе комплексных сигналов описывается много-
мерным многочленом степени Q  
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где  

MMMM IIIIIIQ 22121 ...... +++++++= ++ . 

Возможны и другие формы представления операто-
ра QP , например, в виде дробно-рациональной функ-
ции, экспоненциального многочлена и др. [9, 10]. 

Операторному уравнению (7) соответствует функ-
циональная схема модели НЭ, изображенная на рис. 3. 

 
Рис. 3 

Синтез НЭ для компенсации искажений в 
многолучевом релеевском КС 

Рассмотрим методику построения НЭ на примере прохо-
ждения 4-х позиционного низкочастотного QAM сигнала (сиг-
нала с квадратурной амплитудной модуляцией 4-QAM), ком-
плексные значения которого формируются из выражения 

( ) ( )[ ]4/2/12exp +π= rijrx , 3,2,1,0=ri , (8) 

через 3-х лучевой релеевский КС с низкочастотной мо-
делью (4) (полоса пропускания канала 1003=pf  Гц 
ориентирована на передачу речевых сигналов), содер-
жащей импульсную характеристику (1). Параметры им-
пульсной характеристики ( )nq  следующие: число лучей 

3=L , время задержки лучей sT1.01 =τ , sT3.12 =τ , 

sT7.23 =τ ; средние коэффициенты усиления 0, –7, –
14 дБ импульсной характеристики в лучах КС; допле-
ровская частота 0.07 Гц. Для КС с полосой пропускания 

1003=pf  Гц из выражения (3) получим скорость пере-
дачи 4-QAM сигнала  2006=sR бод и символьный ин-
тервал 6200/1/1 == ss RT  с. 
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Для модели КС, имеющей вид нерекурсивного раз-
ностного уравнения, расщепитель синтезируемого НЭ 
можно реализовать в виде линии смещения, число эле-
ментов I  в которой равно числу параметров линейного 
разностного уравнения КС [6]. Из выражения (4) следует 

21 NNI += .  
Поскольку КС с моделью (4) является некаузальным2 

фильтром, целесообразно НЭ синтезировать также не-
каузальным. В этом случае расщепитель имеет структу-
ру, показанную на рис. 4. а. Отметим, что при синтезе 
эквалайзера исследуется влияние свойства каузально-
сти устройства на точность восстановления сигналов. 
Поэтому помимо некаузального построим также кау-
зальный эквалайзер с расщепителем в виде линии за-
держки, изображенной на рис. 4. б. 

 

 
               а                                          б 

Рис. 4 

Входной сигнал НЭ сформируем из выходного 
сигнала модели (4) КС при воздействии на КС реа-
лизации длиной 6 201 отсчет 4-QAM сигнала со зна-
чениями, полученными из выражения (8). 

На рис. 5. а, б изображены огибающие модуля 
импульсной характеристики КС в начале (0 с) и в 
конце (1 с) работы КС соответственно. Черными точ-
ками показаны отсчеты )(nTq ,  [ ]21, NNn −∈ , пе-
риод  дискретизации  6200/1== sTT .  Вертикаль-
ными  линиями  обозначены   kh , 3,2,1=k   трех-
лучевого КС. 

На рис. 6 представлены временные зависимости 
средних коэффициентов усиления импульсной ха-
рактеристики в лучах КС. Номер кривой соответству-
ет номеру луча КС. 

                                                 
2 Под каузальностью и некаузальностью понимается 
способ учета отсчетов импульсной характеристики 

)(nq  при формировании выходного сигнала )(ny  
фильтра. Будем считать фильтр каузальным, если его 

)(nq  задана при 0≤n  и некаузальным, если )(nq оп-
ределена в области положительных и отрицательных 
значений n , например [ ]21, NNn −∈ . 

 
а 

 
б 

Рис. 5 

 
Рис. 6 

Из рис. 5 видно, что в рассматриваемом примере 
41 =N , 62 =N , 1021 =+= NNI . Следовательно, 

расщепитель НЭ можно реализовать в виде линии с 10 
элементами смещения. Очевидно, что большое число 
каналов расщепления ведет к росту размерности задачи 
аппроксимации оператора НЭ, и как следствие, к появ-
лению проблемы плохой обусловленности и шумов 
арифметики. Для предотвращения указанных негатив-
ных явлений сократим число элементов смещения в 
расщепителе НЭ до 2 – 4. Такая операция возможна, 
поскольку в импульсной характеристике КС значащими 
являются 3 – 5 отсчетов характеристики (рис. 5). 

В результате синтезируем НЭ, решая задачу аппрок-
симации (6) в среднеквадратичной метрике, где  

( )[ ] ( ) ( )[ ]myPmxmyV p
Q== ~

 –  многочлен    расщеп- 

ленных сигналов (7) при воздействии, содержащем 
6 201 отсчет сигнала ( )my , полученного в течение 1 с 
работы релеевского КС. 

Для оценки качества восстановления 4-QAM сигнала 
синтезированными эквалайзерами вычислим макси-
мальную абсолютную 

[ ]
( )m

DDm
C ε=ε

∈ 21,
max , 

где ( ) ( ) ( )mxmxm ~
−=ε , [ ]21 , DDm∈ , 

и среднеквадратичную 
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( )∑
=+−

=
2

1

2

2

12 1
1 D

Dm
L m

DD
εε  

погрешности при 301 =D , 13432 =D . 
В табл. 1 представлены значения погрешностей Cε , 

2L
ε , а также число параметров ξ  модели (7) некау-
зального и каузального линейных ( 1=Q ) стационар-
ных эквалайзеров, полученные при разной длине век-
тора расщепленных сигналов. Расщепитель некау-
зального эквалайзера cформирован по схеме, изобра-
женной на рис. 4, а, расщепитель каузального эквалай-
зера – по схеме на рис. 4, б. Исследования показали, 
что наименьшую погрешность дают эквалайзеры, по-
строенные при 21 NN =  (нечетном числе M  каналов 
расщепления). 

Из анализа табл. 1 следует: 
•  некаузальный линейный стационарный эквалай-

зер в равномерной и среднеквадратичной метриках 
восстанавливает сигнал более точно, чем соответст-
вующий каузальный эквалайзер. 

Данный результат иллюстрирует рис. 7. На рис. 7, а 
на комплексной плоскости показаны входной ( )mx  
(крупные точки) и выходной ( )my  (мелкие точки) сиг-
налы КС. На рис. 7, б, в изображены выходной сигнал 
( )mx~  (крестики) линейного эквалайзера с числом 

«щепок» (расщеплений сигналов) 11=M  и погреш-
ность ( )mε  (точки) при соответственно некаузальном 
и каузальном свойстве устройства. Для всех изобра-
женных сигналов [ ]771,62∈m . 

Очевидно, что некаузальное свойство обеспечит 
положительный эффект и в нелинейном случае, по-
этому НЭ были синтезированы некаузальными.  

•  линейный стационарный эквалайзер с числом 
расщепленных сигналов 11=M , равных числу пара-
метров линейного разностного уравнения (4) КС, как 
показал эксперимент, дает наименьшую погрешность 
восстановления сигнала. Увеличение числа каналов 
расщепления не повышает точность обработки. 

Далее,  при синтезе НЭ  использовалось 3 и 5 ще-
пок   для   понижения   размерности   задачи    аппрок-
симации оператора НЭ.  

Для восстановления 4-QAM сигнала применялись 
также адаптивный линейный эквалайзер и адаптивный 
эквалайзер с обратной связью по решению [2, 3], мо-
дели которых представлены в системе MATLAB. Отме-
тим, что оба адаптивных эквалайзера, построенные по 
критерию минимума среднеквадратичной ошибки, дали 
одинаковую равномерную и среднеквадратичную по-

грешности восстановления сигнала. При этом длина 
обучающей последовательности эквалайзеров соста-
вила 300 отсчетов, величина шага адаптации – 0.05. В 
табл. 2 приведены результаты выравнивания КС адап-
тивным линейным эквалайзером при разном числе 
элементов (равном количеству отсчетов импульсной 
характеристики КС) в линии задержки устройства. 

Таблица 2 

Результаты восстановления 4-QAM сигнала адаптивным 
линейным эквалайзером 

Число элементов 
задержки Cε  

2Lε  

3 0.6010 0.0039 
5 0.3720 0.0027 

11 0.3676 0.0026 
 

Таблица 1 
Результаты восстановления 4-QAM сигнала линейным стационарным эквалайзером 

Число щепок M  Свойство эквалайзера ξ  Cε  
2Lε  

некаузальный, 121 == NN  0.5560 0.0037  
3 каузальный, 2=I  

 
6 0.6440 0.0043 

некаузальный, 221 == NN  0.5453 0.0036  
5 каузальный, 4=I  

 
10 0.6508 0.0036 

некаузальный, 521 == NN  0.5302 0.0026  
11 каузальный, 10=I  

 
22 0.6135 0.0034 

некаузальный, 1521 == NN  0.5415 0.0026  
31 каузальный, 30=I  

 
62 0.6094 0.0034 

 

             
     а                  б         в 

   Рис. 7 
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Из сравнения данных табл. 1 и табл. 2 видно, что 
•  некаузальный стационарный (при 11≥M ) и 

адаптивный линейные эквалайзеры дают одинаковую 
среднеквадратичную погрешность восстановления сиг-
нала, 

•  в равномерной метрике адаптивная обработка 
обеспечивает более высокую точность выравнивания КС. 

Результаты восстановления 4-QAM сигнала синте-
зированными НЭ представлены на рис. 8, 9. В про-
цессе синтеза НЭ установлено, что четные степенные 
составляющие полиномиальной модели (7) не влияют 
на точность аппроксимации оператора эквалайзера, 
поэтому в указанной модели учитывались состав-
ляющие лишь нечетных степеней. 

На рис. 8, а, б показаны соответственно зависимости по-
грешностей Cε  и 

2Lε от степени Q  полиномиальной мо-
дели (7) НЭ. Кривые 1 построены при числе щепок 3=M , 
кривые 2 – при 5=M . В табл. 3 указано количество пара-
метров ξ  полиномиальной модели (7) при разной степени  

Q  (с учетом составляющих лишь нечетных степеней) и 
разной длине вектора расщепленных сигналов. 

Таблица 3 
Количество параметров полиномиальной модели НЭ 

Степень  
полинома Q  

Число  
щепок M  

Число  
параметров ξ  

3 6 1 
5 10 
3 62 3 
5 230 
3 314 5 
5 2232 

 

На рис. 9, а, б, в показаны выходные сигналы ( )mx~  
НЭ (крестики) и погрешность ( )mε  (точки) при 

[ ]771,62∈m  и следующих переменных модели (7) НЭ: 
3=Q , 3=M ; 3=Q , 5=M ; 5=Q , 3=M  соответ-

ственно. 
 

                     
      а             б  

Рис. 8 

               
                 а         б 

 
    в 

Рис. 9 
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Из анализа рис. 8, 9 и табл. 2 следует: 
•  точность восстановления сигнала возрастает с 

увеличением степени полиномиальной модели (7) эква-
лайзера. Эквалайзер даже с малой нелинейностью 
( 3=Q ) и небольшим числом щепок 3=M  дает 
меньшую среднеквадратичную погрешность 
( 0018.0

2
=Lε , рис. 8, б и рис. 9, а), чем стационарный 

линейный эквалайзер с 11=M  ( 0026.0
2
=Lε , табл. 1 

и рис. 7, б) и адаптивный линейный эквалайзер 
( 0026.0

2
=Lε , табл. 2); 
•  погрешность выравнивания КС уменьшается (при-

чем, равномерная погрешность значительно, рис. 8, а) при 
увеличении числа расщепленных сигналов в модели (7) 
НЭ. Однако, такое увеличение неизбежно ведет к сущест-
венному росту размерности задачи аппроксимации опера-
тора НЭ (табл. 3) и, как следствие, к появлению проблемы 
плохой обусловленности и шумов арифметики. 

Заключение 

В статье рассмотрена методика синтеза нелинейного 
стационарного эквалайзера на основе метода расщеп-
ления для борьбы со случайными флуктуациями сигна-
лов в релеевском частотно-селективном КС.  

Показано, что НЭ с моделью в виде многомерного 
полинома расщепленных сигналов (7) дает меньшую 
погрешность обработки, чем стационарный и адаптив-
ный линейные эквалайзеры. Модель (7) содержит ли-
нейно-входящие параметры, поэтому при решении за-
дачи аппроксимации (6) определяются глобально опти-
мальные параметры НЭ. Точность выравнивания КС 
можно повысить, увеличив степень полиномиальной 
модели (7) эквалайзера. 

Поскольку релеевский КС представлен многолуче-
вым низкочастотным некаузальным фильтром, целесо-
образно НЭ синтезировать также некаузальным. Некау-
зальный эквалайзер восстанавливает сигнал более точ-
но по сравнению с каузальным. 
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Получен оптимальный алгоритм нелинейной фильтрации дис-
кретного параметра многоуровневых ШПС, синтезировано устрой-
ство быстрого поиска ШПС. Предложенный алгоритм фильтрации 
может быть реализован в интегральном исполнении на современ-
ной элементной базе и использован в системах с повышенной кон-
фиденциальностью передачи информации, применяющих многоуров-
невые ШПС на основе линейных рекуррентных последовательно-
стей максимального периода. 

УДК 621.396 

НЕЛИНЕЙНАЯ ФИЛЬТРАЦИЯ МНОГОУРОВНЕВЫХ ШУМОПОДОБНЫХ СИГНАЛОВ 
В СИСТЕМАХ СВЯЗИ С ПОВЫШЕННОЙ КОНФИДЕНЦИАЛЬНОСТЬЮ 

Прозоров Д.Е., Чащин А.А. 

 

Введение 

Развитие микроэлектроники привело к широ-
кому внедрению цифровых технологий при пе-
редаче и обработке информации в радиотехни-
ческих и телеметрических системах передачи 
информации (СПИ). Цифровизация СПИ и быст-
рый рост их количества выявили ряд проблем, 
связанных с необходимостью обеспечения вы-
сокой помехоустойчивости средств связи и за-
щищенности передаваемой по каналам связи информа-
ции от несанкционированного доступа. В условиях орга-
низованных и непреднамеренных помех, многолучевого 
распространения радиоволн в адресных системах связи 
с многостанционным доступом, перечисленные требо-
вания могут быть достигнуты при использовании в СПИ 
шумоподобных сигналов (ШПС) [1,2]. 

Известно, что помехоустойчивость СПИ с ШПС оп-
ределяется базой используемых сигналов, в то время 
как их структурная и информационная скрытность 
зависит от метода модуляции и особенностей форми-
рования псевдослучайных последовательностей 
(ПСП), применяемых для формирования сигнала.  
При этом одним из наиболее важных параметров, 
определяющих структурную сложность сигнала, явля-
ется «мощность» ансамбля ПСП (число возможных 
сигналов данного класса). 

Для формирования ШПС используется большое чис-
ло двоичных линейных и нелинейных ПСП. Широко 
применяются М-последовательности. При простоте ге-
нерации и хороших спектрально-корреляционных свой-
ствах они имеют и существенный недостаток: низкую 
структурную скрытность, позволяющую при безошибоч-
ном приеме 2m символов, где m –  степень порождаю-
щего полинома последовательности, выявить структуру 
ПСП. Более высокой структурной скрытностью облада-
ют нелинейные двоичные кодовые последовательности. 
Практически неограниченный ансамбль сигналов позво-
ляют образовать хаотические последовательности [3]. К 
недостаткам последних можно отнести сложность син-
хронизации и возможность эффективной работы только 
при сравнительно больших отношениях сигнал/шум. 

В то же время мало исследованы ШПС, формируе-
мые на основе линейных рекуррентных последователь-
ностей максимального периода (МЛРП) с произвольным 
основанием ПСП [1]. Многоуровневые МЛРП образуют 
существенно более широкий ансамбль кодовых после-
довательностей по сравнению с бинарными рекуррент-
ными последовательностями максимального периода, 
что с учетом простоты формирования и других положи- 

тельных свойств МЛРП позволяет рекомендовать их 
применение в СПИ с защищенными каналами связи.  

Известные методы поиска ШПС основаны на примене-
нии активных (корреляторы) или пассивных согласованных 
фильтров [1,4]. При поиске сигналов с большой базой они 
требуют значительных временных или аппаратурных за-
трат. Наибольший интерес для практики представляют 
методы поиска, требующие для своей реализации мини-
мальных технических и временных ресурсов. 

В данной статье получен оптимальный алгоритм нели-
нейной фильтрации дискретного параметра ШПС и синтези-
ровано устройство быстрого поиска многоуровневых ШПС. 

Уравнение фильтрации дискретного параметра ШПС  

Будем полагать, что на входе приемного устройства 
(ПУ) в каждом такте работы системы k=1,2,… на интер-
вале ( 1) ( )k kT t t+= −  наблюдается аддитивная смесь 
сигнала и шума ( ) ( ) ( )kx t s n t= µ + , где ( )ks µ  – эле-
ментарный радиоимпульс ШПС, дискретный параметр 
которого kµ  (манипулированная частота, фаза и т.д.) в 
соответствии с правилом кодирования линейной рекур-
рентной последовательности максимального периода 
(МЛРП), принимает одно из q возможных значений iM , 

1,i q= ; ( )n t  – реализация белого гауссовского шума с 
нулевым средним и дисперсией 2

nσ . 
Необходимо синтезировать алгоритм и структуру 

приемного устройства ШПС, сформированного на осно-
ве МЛРП с произвольным основанием. 

Будем считать, что последовательность значений 
дискретного параметра kµ  представляет собой цепь 
Маркова с q значениями и условными вероятностями 

ijπ  смены значений в (k+1)-м такте [5]: 

,  
, 1,i j q=

. 
Матрицу вероятностей перехода (МВП) ijπ  от зна-

чения kµ  к значению 1k+µ  можно представить в виде: 

11 1

1

q

ij q q

q qq

×

π π
π =

π π

…
# % #

"
. (1) 
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Тогда уравнение для апостериорной плотности ве-
роятности ( )1 1

ac
k kp + +µ  значений дискретного параметра 

искомого ШПС в (k+1)-м такте можно записать в виде [6] 

( ) ( ){ } ( ) ( )1 1 1 1ˆ ˆ ˆexpac ac
k k k k k k k kp c f p w d+ + + +µ = × µ µ µ µ µ∫ (2) 

где c – коэффициент нормировки, ( )1kf +µ  – логарифм 
функции правдоподобия параметра 1k+µ , 
( )1 ˆk kw +µ µ  –  плотность  вероятности  перехода  от 

значения    ˆ kµ    к   1k+µ   на  (k+1)-м  такте. 
Представим в (2) апостериорные плотности вероят-

ности и плотность вероятности перехода в виде: 

( ) ( ) ( )
1

ˆ ˆ
q

ac
k k k ii k

i
p p M

=

µ = δ µ −∑ , (3) 

( ) ( ) ( )1 1 11
1

q
ac
k k k jj k

j
p p M+ + ++

=

µ = δ µ −∑ , (4) 

( ) ( )1 1
1

ˆ
q

k k ij k j
j

w M+ +
=

µ µ = π δ µ −∑ , (5) 

где ( )i kp , ( )1j kp +  - апостериорные вероятности значе-
ний параметра kµ  в k-м и (k+1)-м такте соответственно; 
ijπ  - вероятности перехода от значения ˆ k iMµ =  в k-м 

такте к значению 1k jM+µ =  в (k+1)-м такте, ( )δ ⋅  - 
дельта функция. 

Подставив уравнения (3), (4), (5) в (2) и проинтегри-
ровав результат, получим систему рекуррентных урав-
нений для финальной апостериорной вероятности дис-
кретного параметра ШПС: 

( ) ( ){ }1 ( )1
1

exp
q

k j i k ijj k
i

p c f M p++
=

= × π∑ , (6) 

где 1,j q= ; ( ) ( )1 1k j k jf M f M+ += µ = . 

Уравнения (6) являются основой для синтеза прием-
ных устройств фильтрации ШПС, построенных на МЛРП 
с произвольным основанием. 

Синтез приемного устройства ШПС 
Для удобства различения значений дискретного па-

раметра переведем уравнение (6) в аддитивную форму. 
Для этого разделим каждое j-е уравнение в (6) на по-
следнее ( )j q=  уравнение и, прологарифмировав обе 
части результата, получим 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

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

( 1) 1 1 ( ) ( )

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

ˆ ,

.............

ˆ ,

.............

ˆ ,

k k k q k k

j k k j k q j k j k

q k k q k q q k q k

u f M f M u z

u f M f M u z

u f M f M u z

+ + +

+ + +

− + + − + − −

 = − + + 

 = − + + 

 = − + + 

 (7) 

где 1, ( 1)j q= − , 

( )

( ){ } ( )

( ){ }

1

( ) ( ) ( )
1,

1

( )
1

ˆ ˆ ˆexp exp
ln

ˆexp

q

i k j k ij qj j k jj
i i j

j k q

i k iq qq
i

u u u
z

u

−

= ≠
−

=

 
− π +π − +π 

 =
 π +π 
 

∑

∑
,(8) 

где ( )( 1) ( 1) ( 1)lnj k j k q ku p p+ + +=  – логарифм отношения  

апостериорных вероятностей значений дискретного  

параметра 1k+µ , ( )ˆ j ku  – оценка напряжения ( 1)j ku +  в k-
м такте, которая при отсутствии шума совпадает с 

( 1)j ku + . Оценка ( )ˆ j ku  для j-го канала нелинейного 
фильтра формируется следующим образом: 
 

( )

( )

( )

ˆ, ,

ˆ ˆ ˆ0, , ,

ˆ, ,

v k k j

j k k j k q

v k k q

u M

u M M

u M

 µ =
= µ ≠ µ ≠

− µ =

 (9) 

где 1, ( 1)j q= − , 
 

( 1)

( )

( 1) 1, 1

ˆ, ,

ˆ, ,

j k k j

v k

i k k qi q

u M
u

u M

+

+ = −

 µ =
= 

µ =

 (10) 

⋅  – операция усреднения. 
В частном случае вырожденной цепи Маркова, когда 

1iiπ = , функция ( ) 0j kz = , и система уравнений (7) 
принимает вид: 

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

1( 1) 1 1 1 1( )

2( 1) 1 2 1 2( )

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

ˆ ,

ˆ ,

.............

ˆ ,

k k k q k

k k k q k

q k k q k q j k

u f M f M u

u f M f M u

u f M f M u

+ + +

+ + +

− + + − +

 = − + 
 = − + 

 = − + 

 (11) 

т.е. осуществляется «чистое» накопление ШПС. 
Примем в качестве критерия различения значений 

дискретного параметра { }1 1,...,k qM M+µ =  критерий 
максимума логарифма отношения апостериорных веро-
ятностей ( 1)j ku + , 1, ( 1)j q= − : 

( 1)
1

( 1)

, 0,

, 0,
v v k

k
q v k

M u
M u

+
+

+

≥µ =  <
 (12) 

где { }( 1) 1( 1) ( 1) ( 1)( 1)max ,..., ...,v k k v k q ku u u u+ + + − += ;  

индекс 1, ( 1)v q= −  относится к каналу выделения дис-
кретного параметра 1k+µ . 

Обобщенная структура ПУ с оптимальным нели-
нейным фильтром, реализующая алгоритм (7) и крите-
рий (12), представлена на рис. 1. Устройство состоит 
из дискриминатора с (q-1) выходами, формирующего 
разности логарифмов функций правдоподобия 
( ) ( )j qf M f M− , и нелинейного фильтра (НФ) с (q-1) 

каналами. В структуре каждого канала НФ содержатся 
блок вычисления нелинейной функции (БНФ) ( )j kz ; 
сумматор (Σ); решающее устройство (РУ), определяю-
щее текущий символ ПСП; регистр сдвига (РгС) m-
значной комбинации символов и блок формирования 
оценки (БФО) значения ПСП. 

Особенностью описанных ранее алгоритмов нели-
нейной фильтрации двоичных и многоуровневых ШПС 
является наличие нелинейной функции, которая со-
держит в себе априорные сведения о статистике 
фильтруемого процесса, заложенные в значениях эле-
ментов матрицы переходных вероятностей ijπ . В ряде 
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случаев выражение (8) для нелинейной функции, вхо-
дящей в состав алгоритма фильтрации(7), можно упро-
стить. В частном случае, когда матрица является еди-
ничной ( 1iiπ = ), алгоритм (7) становится линейным и 
описывается уравнениями (11). В общем случае эле-
менты матрицы переходных вероятностей могут при-
нимать произвольные значения.  Рассмотрим вариант, 
когда элементы ijπ  заданы следующим образом: 

( ) ( )1 1 , ( ); , 1,ij ii q i j i j qπ = − π − ≠ = . (13) 
Тогда с учетом (13) и (9) выражение (8) после неко-

торых преобразований можно упростить:  

 

( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )

( )
( )

( )

1 exp
ˆ ln

2 exp

ii ij v k
j kj k

ii ij v k

q u
z sign u

q u

 π +π − − = ×
  π +π − +   

,  

i j≠ ,. (14) 

где ( )( )ˆ j ksign u   –  знак,  вычисляемый  согласно  
условию (9);  значение ( )v ku   формируется  согласно 
(10). 

Обобщенная структура модифицированного ПУ 
быстрого поиска, реализующая алгоритм (7) с нели-
нейной функцией (14), представлена на рис. 2. 
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Σ

Σ
˝ Ý²

þ¹ þđ−

˝ ² ý
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Рис. 1. 
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Рис. 2. 
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В отличие от структуры рис. 1 в модифицирован-
ном ПУ (рис. 2) присутствует единственный блок 
БНФ с (q-1) выходами. Значения сигналов на выхо-
дах БНФ отличаются лишь знаком, поскольку модуль 
нелинейной функции ( )j kz  (14) одинаков для всех 
каналов ПУ. Мультиплексор (MUX) предназначен для 
выбора ( )v ku . 

В качестве примера синтезируем структуру ПУ 
ШПС, построенного на основе МЛРП с тремя значе-
ниями (q=3), и сформированными по рекуррентному 
правилу символами 

( )1 32 mod 3k k ka a a− −= + . (15) 

 
 
Система уравнений фильтрации (7) дискретного параметра ШПС в этом случае принимает вид: 

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( )( ) ( )

( )( ) ( )( )

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( )

11 21 31 12 1
1 1 1 31 1 1

33 13 231 2

22 12 321 2 2
1 2 1 32 1 2

33 13 231 2

ˆ ˆ ˆexp exp
ˆ ln

ˆ ˆexp exp

ˆ ˆ ˆexp exp
ˆ ln

ˆ ˆexp exp

k k
k kk k

k k

k k k
k kk k

k k

u u u
u f M f M u

u u

u u u
u f M f M u

u u

+ ++

+ ++

 π + π − + π −
 = − + +    π + π + π 
 π + π − + π −
 = − + +    π + π + π 

         (16) 

 
 

f(M1)

f(M2)

f(M3)

Σ

Σ
БНФ

РУ РгС

БФО

БНФ

Вых.
x(t)

канал 1

канал 2

|uν(k) |

|uν(k) |

u?(k)
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Рис. 3. 

 
Оценка (k+1)-го символа ПСП ˆka  и дискретного па-

раметра ШПС ˆ kµ  формируется блоком формирования 
оценки БФО по правилу (15).  

Структура ПУ, реализующего уравнения (16), пред-
ставлена на рис. 3. В ПУ (рис. 3) решающее устройство 
(РУ) определяет значение дискретного параметра от-
фильтрованного сигнала на основании критерия (12). 

Наиболее распространенным подклассом МЛРП яв-
ляются М-последовательности (МЛРП с основанием 

2q = ).   Система   (7)   для   фильтрации  дискретного 
параметра ШПС, сформированных на М-последова-
тельностях, вырождается в одно уравнение: 

( ) ( ) ( )1 1 1 1 2 ˆk k k k ku f M f M u z+ + += − + + ⋅   , (17) 

где ( ) ( )( )1 1 1 2 1ln /k k ku p p+ + +=  –  логарифм    отношения  

апостериорных вероятностей значений дискретного па-
раметра; ˆku  – оценка 1ku + , сформированная в ПУ на 
основе модуля ku  и знака ( )ˆ ksign µ  в k-м такте со-
гласно (18), которая при отсутствии шума совпадает с 

1ku + ; 

( )ˆ ˆk k ku sign u= µ , (18) 

нелинейная функция kz  описывается уравнением 

( )
( )

11 21

22 12

ˆexp
ln , , 1, 2

ˆexp
k

k
k

u
z i j

u
 π + π −

= =  π + π 
. 

Представление ˆku  в форме (18) связано с тем, что 
знак ˆku  определяется m-значной комбинацией символов, 
записанных в регистре сдвига генератора опорной ПСП. 

При 1iiπ = , ( 1,2)i =  0kz = , и уравнение (7) при-
нимает вид 

( ) ( )1 1 1 1 2 ˆk k k ku f M f M u+ + += − +   ,   

аналогичный по форме уравнениям (11). 
Структура ПУ двоичных ШПС, реализующая алго-

ритм (17), представлена на рис. 4. 
ПУ (рис. 4) состоит из синхронного детектора, фор-

мирующего разность функций правдоподобия 
( ) ( )1 2f M f M− ; нелинейного фильтра (НФ), вклю-

чающего в себя сумматор (Σ), регистр сдвига (РгС) m-
значной комбинации символов и регистр для хранения 
ku , блока формирования оценки ˆ kµ  (БФО), блока вы-

числения нелинейной функции kz  (БНФ) и решающего 
устройства (РУ). 
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Рис. 5. 

 
Анализ помехоустойчивости приемного устройства 

Оценки вероятности p(m) правильного распозна-
вания ШПС при отношении сигнал/шум (по мощности) 
на входе ПУ 2 3Э дБρ = −  и различных основаниях 
МЛРП приведены на рис. 5 а,б. Результаты получены 
численным моделированием алгоритма (7) для част-
ных случаев приема ШПС с правилами кодирования 
МЛРП: 2 3( ) mod 2k k ka a a− −= +  (рис.5,а) и 

2 3( 2 ) mod5k k ka a a− −= +  (рис. 5,б). 
Анализ результатов (рис. 5 а,б) показывает, что в 

случае оптимального приема ШПС ( 1iiπ = ) вероят-
ность правильного распознавания p(m) на всем ин-
тервале фильтрации медленно нарастает и стремится 
к ( ) 1p m →  при k →∞ . При значениях элементов 
МВП близких, но не равных единице (например 

0,999iiπ = ) вероятность правильного распознава-
ния p(m) резко возрастает на начальных тактах 
фильтрации и затем стремится к установившемуся 
значению, зависящему от iiπ , что позволяет повы-
сить помехоустойчивость ПУ при малых интервалах 
накопления ШПС. С увеличением числа значений 
дискретного параметра ШПС q возрастает структур-
ная сложность сигнала и информационная скрытность 
канала связи, но уменьшается вероятность правиль-
ного распознавания ШПС. 

Таким образом, представление МЛРП сложными 
цепями Маркова с несколькими значениями ( 2q ≥ ) 
позволило синтезировать структуры ПУ для быстрого 
поиска ШПС, построенных на МЛРП с произвольным 

основанием q. ПУ могут быть легко реализованы в 
интегральном исполнении на современной элемент-
ной базе и использованы в СПИ с повышенной кон-
фиденциальностью передачи информации, исполь-
зующих многоуровневые ШПС на основе МЛРП с 

2q ≥ . 
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Предложен двухэтапный алгоритм оценивания несущей частоты 
фазомодулированных сигналов, учитывающий специфику спутникового 
канала связи, включая наличие «соседних каналов». Приведены аналити-
ческие выражения для границ оценивания. Исследована эффективность 
получаемых оценок методом математического моделирования. Пред-
ложенные процедуры оценивания были реализованы на основе БПФ. Ре-
зультаты моделирования показали, что алгоритм оценивания несущей 
частоты ФМ сигнала обеспечивает дисперсии оценок, близкие к  соот-
ветствующим теоретическим границам, независимо от наличия или 
отсутствия «соседних каналов». 

УДК 621.396.946.2 

ИСПОЛЬЗОВАНИЕ БПФ ДЛЯ ОЦЕНИВАНИЯ НЕСУЩЕЙ ЧАСТОТЫ ФМ СИГНАЛОВ В 
ДЕМОДУЛЯТОРАХ СПУТНИКОВЫХ СИСТЕМ СВЯЗИ  

Брусин Е.А. 

 
Введение  

Основной особенностью спутниковых 
систем связи  является работа в канале с 
крайне низкой энергетикой (на практике 
интерес вызывает диапазон отношения 

0/ NEb  от 0 до 12 дБ). Низкая энергетика 
канала обуславливает требование малых 
энергетических потерь  и когерентную об-
работку сигнала в демодуляторе. Широкое 
применение в модемах систем спутниковой 
связи находят три типа фазовой модуля-
ции: двухпозиционная – ФМ-2, четырехпозиционная  – 
ФМ-4 и восьмипозиционная – ФМ-8.  

Основные характеристики передающих частей спут-
никовых модемов стандартизированы. Поэтому для 
спутниковых систем связи наибольший интерес пред-
ставляет разработка оптимальных (или близких к опти-
мальным) алгоритмов демодуляции сигнала. При разра-
ботке алгоритмов демодуляции особую значимость при-
обретают проблемы синхронизации. В современных 
системах спутниковой связи широко используются час-
тотное разделение каналов и относительно низкоскоро-
стные сигналы.  Как следствие, частотная неопределен-
ность принимаемого сигнала по несущей частоте может 
быть соизмерима с тактовой частотой передаваемой 
информации. Поэтому ключевую роль при решении за-
дачи синхронизации играет оценивание несущей часто-
ты принимаемого сигнала.  

Для когерентной демодуляции ФМ сигнала с энерге-
тическими потерями порядка 0,1 дБ дисперсия оценки 
несущей частоты принимаемого сигнала должна удов-
летворять следующему условию [1]: 

622 105 −⋅<TCσ  (1) 

где 2
Cσ  – дисперсия оценки несущей частоты прини-

маемого сигнала; T  – длительность элементарной по-
сылки сигнала. 

Системы с частотным разделением каналов харак-
теризуются еще одной особенностью – наличием до-
полнительных мешающих воздействий, так называе-
мых «соседних каналов» – сигналов с тем же типом 
модуляции и той же скоростью передачи, что и сигнал 
в основном канале передачи информации. Смещение 
«соседних каналов» по несущей частоте может со-
ставлять величину T4,1± , при этом «соседние ка-
налы» могут превышать по уровню сигнал основного 
канала [2, 3].   

В настоящее время опубликовано достаточно много 
работ, посвященных проблемам оценивания несущей 

частоты ФМ сигнала. Но известные работы не учиты-
вают в полной мере характерные особенности спутни-
кового канала как по энергетике, так и по частотной 
неопределенности принимаемого сигнала. Влияние 
«соседних каналов» на процедуры синхронизации в 
известных работах, как правило, не рассматривается. 
В работе [4]  предложен метод оценивания несущей 
частоты ФМ сигнала в спутниковом канале, учитываю-
щий влияния упомянутых здесь мешающих воздейст-
вий. Однако сам алгоритм оценивания и особенности 
его реализации не были представлены в кратком из-
ложении результатов проведенных исследований. 

Таким образом, можно констатировать, что проблема 
разработки алгоритма оценивания несущей частоты ФМ 
сигнала в спутниковом канале является весьма актуальной.  

Особый интерес вызывает реализация алгоритмов 
оценивания на основе быстрого преобразования Фурье 
(БПФ). Это обусловлено, во-первых, наличием разви-
того математического аппарата ортогональных преоб-
разований сигнала, во-вторых, широким выбором уст-
ройств, реализующих процедуры преобразования Фу-
рье в реальном времени. Вместе с тем решение про-
блемы реализации алгоритмов оценивания несущей 
частоты ФМ сигнала с использованием БПФ практиче-
ски не освещены в литературе. 

Целью настоящей работы является разработка ал-
горитма оценивания несущей частоты ФМ сигнала, 
который бы учитывал описанную специфику спутнико-
вого канала, обеспечивая необходимую точность оце-
нивания,  и реализация предложенного алгоритма с 
помощью БПФ. При этом под количественной мерой 
качества оценивания будем понимать дисперсию оцен-
ки несущей частоты принимаемого сигнала. 

Разработка алгоритма оценивания 

Рассмотрим математическую модель комплексной 
огибающей принимаемого сигнала ( )tz , заданную на 
интервале наблюдения 0T  в следующей форме: 
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( ) ( ) ( )twtstz += , 

где ( ) ( ) ( )∑ −−= +

k
k

tj kTthdets τϕπν2  – информацион- 

ная  составляющая принимаемого сигнала; ν – смеще-
ние несущей частоты принимаемого сигнала относи-
тельно номинального значения; ϕ  – начальная фаза 
принимаемого сигнала; τ  – задержка сигнала в канале; 
( ) ( ) ( )tjwtwtw IR +=  – комплексный аддитивный 

шум, где ( )twI  и ( )twR  являются независимыми гаус-
совскими процессами, которые характеризуются равно-
мерной спектральной плотностью мощности, одинако-
вой для обоих процессов; kd – элемент комплексного 
вектора передаваемых данных 

{ }1210 ,...,,, −= Kddddd , для  фазовых методов мо-
дуляции kj

k ed γ= ,  

( ){ }ϕϕϕ ππγ MMMk 12,...,2,0 −= ,  

здесь ϕM –  объем алфавита сигналов; 0 /K Т Т=  – 
интервал наблюдения 0T , выраженный в числе такто-
вых интервалов T ; ( )th – импульсная характеристика 
фильтра, формирующего сигнал.  

Фильтр, формирующий сигнала, предназначен для 
эффективного использования заданной полосы канала 
при минимизации межсимвольной интерференции. Им-
пульсная характеристика данного фильтра соответству-
ет импульсной характеристике фильтра Найквиста, т. е. 
удовлетворяет условию: 

( ) ( )
1 0;
0 0.
m

h t h t mT dt
m

+∞

−∞

=
⋅ − =  ≠

∫  

Для амплитудно-частотной характеристики  (АЧХ) 
фильтра ( )fH  можно  записать  

( ) ( ) ;

,
2

1
2

1
2

1

;
2

1

,

0

12
4

cos

T
f

T
f

T

T
f

fTT

T

fH

α

αα

α

α
α
π

+
>

+
≤≤

−

−
≤














 +−=

, 

где α  – коэффициент скругления согласованного 
фильтра Найквиста. 

Принимаемый сигнал, заданный на интервале на-
блюдения длительностью K   информационных симво-
лов, содержит неизвестные (но постоянные на интерва-
ле наблюдения) параметры: смещение несущей частоты 
относительно номинального значения – ν , начальную 
фазу принимаемого сигнала – ϕ , задержку сигнала в 
канале – τ  и  неизвестный вектор передаваемых дан-
ных –d . Задача оценивания состоит в том, чтобы наи-
лучшим образом оценить один из вышеперечисленных  
параметров, а именно ν . 

Для разработки алгоритма оценивания воспользу-
емся правилом максимального правдоподобия. Дис-
персия оценки максимального правдоподобия (МП-
оценки) тем меньше, чем больше информации о при-
нимаемом сигнале мы используем при формировании 
соответствующей статистики. Поэтому введем две 
границы оценивания.  

Нормированная к квадрату тактовой частоты прини-
маемого сигнала минимальная граничная дисперсия 
оценки  несущей частоты, полученная в предположении 

наличия априорной информации о всех (за исключением 
ν ) параметрах принимаемого сигнала, может быть вы-
ражена следующим образом [1, 5, 6]: 

( ) .13
2

1

0
32

2

NEK
TCRLB

Sπ
ν =⋅  (2) 

Границу (2) обычно называют нижней границей Кра-
мера-Рао.  

При значительной частотной неопределенности 
принимаемого сигнала следует полагать, что инфор-
мация о { }τϕ,,d  отсутствует.  Можно показать [1, 5],  
что для нахождения МП-оценки несущей частоты ФМ 
сигнала  при условии отсутствия информации о вы-
шеперечисленных параметрах  следует максимизиро-
вать функцию  

( ) ( )∫
−

=
2

2

2

0

0

,~~
T

T

dttyL νν  (3) 

по всем рассматриваемым частотам ν~ , таким что 

max
~ νν ≤ . 
Здесь maxν  определяет диапазон частотной неопре-

деленности принимаемого сигнала, а  

( ) ( ) ( )∑ −⋅= −

n
n

tj
n tthetzty nνπν

~2,~ . 

Фактически, сигнал ),~( ty ν – это отклик согласован-
ного фильтра (СФ) на сигнал вида tjetz νπ ~2)( −⋅ . 

Решив уравнение правдоподобия (3), можно полу-
чить выражение для  нормированной минимальной гра-
ничной дисперсии (МГД) оценки несущей частоты, полу-
ченной при условии отсутствия априорной информации 
о { }τϕ ,,d . Выражение для рассматриваемой МГД мо-
жет быть представлено в виде [1, 5]: 









+=

00
2

22 1112
NENEK

T
SSπ

ασν , (4) 

Вернемся к рассмотрению выражения (3). Интеграл в 
(3) определяет энергию сигнала на выходе СФ, изме-
ренную на интервале наблюдения. На основе теоремы 
Парсеваля можно записать:  

( ) ( ) ( ) dffHfSL T∫
+∞

∞−

−⋅≈ 22 ~~ νν , 

где  ( ) ∫
−

−=
2

2

2

0

0

)(

T

T

ftj
T dtethfH π

– преобразование Фурье  

от ( )th  на интервале наблюдения; ( )fS –
амплитудный спектр принимаемого сигнала, получен-
ный на интервале 0T .  

Отсюда  

( ) ( )




















−⋅= ∫
+∞

∞−≤≤−

dffHfS TMax
22

~
0

~arg
maxmax

νν
ννν

, (5) 

где 0ν  – искомая МП-оценка несущей частоты. 
Введя замену переменных ν~−≡ ff , перепишем 

(5) в виде 
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( ) ( )




















⋅+= ∫
+∞

∞−≤≤−

dffHfS TMax
22

~
0

~arg
maxmax

νν
ννν

. 

Будем полагать, что интервал наблюдения много 
больше длины импульсной характеристики СФ. Следо-
вательно,  модуль спектра ( )fHT  можно аппроксими-
ровать  характеристикой ( )fH . Так как фильтр Найк-
виста является частотно-ограниченным, правило вычис-
ления можно переписать в виде: 

( ) ( )































⋅+= ∫

+

+
−

≤≤−

dffHfS
T

T

Max
2

1

2
1~

0
~arg

maxmax

α

αννν
νν . (6) 

Покажем, что вычисление МП-оценки несущей час-
тоты ФМ сигнала может быть реализовано на основе 
использования алгоритма БПФ. Пусть длина окна БПФ 
равна fN , а частота дискретизации огибающей преоб-
разуемого сигнала принимает значение dF .  

Интеграл в (6) может быть представлен в виде: 

( ) ( )

( ) ( ) ffkHfkfmS

dffHfS

M

Mk

T

T

∆⋅∆⋅∆+∆

≈⋅+

∑

∫

−=

+

+
−

1

1

2
1

2
1

~
α

α

ν
, (7) 

где 
f

d

N
F

f =∆ ; 






 +
= f

d

N
TF

M
2
1

1
α

;  

maxmax ,...1,0,..., NNm −= ;  









= f

d

N
F

N max
max

ν
;  ⋅  – операция округления до  

целого. 
На основании (7) получим  

f

d
k

M

Mk
km

NmN N
F

HSMax ⋅













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


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⋅= ∑
−=

+
≤≤−

1

1maxmax

arg0ν , (8) 

где  ( ) |||| fmfkSS km ∆+∆=+ ;  ( )fkHHk ∆= .  

В выражении (8) || kmS +  – отсчеты амплитудного 
спектра принимаемого сигнала, вычисленные с помо-
щью БПФ,  kH – отсчеты АЧХ СФ. Сумму в выражении 
(8) можно трактовать, как свертку амплитудного спектра 
принимаемого сигнала, вычисленного с помощью БПФ, с 
АЧХ СФ.  

Таким образом, вычисление МП-оценки несущей 
частоты ФМ сигнала при отсутствии информации о пе-
реданной информационной последовательности, на-
чальной фазе несущей частоты принимаемого сигнала и 
тактовой синхронизации сводится к нахождению абс-
циссы максимума рассматриваемой свертки.  В принци-
пе, на основании (8) можно получить сколь угодно ма-
лую дисперсию оценки  несущей частоты. Однако из 

выражения (4) следует,  что при использовании рас-
сматриваемой МП-оценки получение оценок с диспер-
сиями, удовлетворяющими условию (1), возможно при 
достаточно больших интервалах наблюдения (в частно-
сти, при 0/ NES =0 дБ и =α 0,4 имеем 

4102,3 ⋅≥K ).  
Для уменьшения интервала наблюдения предлага-

ется использовать двухэтапную процедуру оценивания 
несущей частоты ФМ сигнала. В основе прелагаемой 
двухэтапной процедуры оценивания лежит метод умно-
жения фазы принимаемого сигнала, который, как из-
вестно, при фазовой модуляции приводит к снятию мо-
дуляции и появлению в спектре сигнала ярко выражен-
ного  спектрального максимума. Метод умножения фазы  
известен достаточно давно и используется в схемах 
восстановления фазы несущего колебания когерентных 
демодуляторов ФМ сигналов [1, 6, 7]. Однако процедура 
снятия модуляции ввиду влияния шума и «соседних ка-
налов» неэффективна при большой начальной ошибке 
по несущей частоте. Поэтому зафиксируем интервал 
наблюдения таким образом, чтобы реализация МП-
оценивания   в соответствии с (8) давала достаточно 
малую дисперсию оценки несущей частоты –  

122 <<Tνσ  (анализ выражения (4) показывает, что это 
условие выполняется даже при отношении 0/ NES  
равном 0 дБ уже для значенийK  порядка нескольких 
сотен интервалов тактовой частоты принимаемого сиг-
нала). Затем на базе полученной оценки выполним опе-
рацию умножения фазы принимаемого сигнала и прове-
дем оценку частоты максимума в спектре демодулиро-
ванного сигнала. В качестве финальной оценки частоты 
предлагается использовать оценку  частоты данного 
максимума. 

Таким образом, предложенная процедура состоит в 
следующем. 

На первом этапе производится накопление отсчетов 
комплексной огибающей принимаемого сигнала nz  и  
вычисляется МП-оценка несущей частоты принимаемо-
го сигнала – 

0
ν  (в соответствии с правилом (8)).  

На втором этапе осуществляется:  
• преобразование накопленных отсчетов nz  к виду: 

0?2
d

nj
F

n nz z e
πν−

= , 

• фильтрация отсчетов с помощью фильтра ниж-
них частот (ФНЧ), в функции которого входит уменьше-
ние влияния помех на процедуру умножения фазы сиг-
нала: 

( )n n k
k

x z g k−= ∑ , 

где ( )⋅g  – импульсная характеристика данного ФНЧ; 
• операция умножения фазы:   

( ) ϕM
nn xy = , 

и только после снятия модуляции производится оценка 
частоты максимума в спектре сигнала ny .  

Анализ эффективности получаемых оценок  
Для анализа эффективности оценок, которую обес-

печивает предложенный алгоритм оценивания, исполь-
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зовалось компьютерное моделирование. Предло-
женные процедуры оценивания были реализованы 
на основе БПФ. При моделировании частотная не-
определенность принимаемого сигнала задавалась 
равной тактовой частоте ( T/12 max =ν ). Модели-
рование проводилось для  =α 0,4. Для ФМ-2 и ФМ-
4 отношение  0/ NEb  изменялось от 0 до 6 дБ, а 
для ФМ-8 от 6 до 12 дБ.  

Вычислялись нормированная дисперсия оценки 
первого этапа, а также дисперсия оценки, получае-
мая при реализации предложенной двухэтапной 
процедуры оценивания. В ходе моделирования для 

каждого из перечисленных выше видов модуляции  
определялся интервал наблюдения, при котором 
МП-оценка первого этапа дает точность оценива-
ния, достаточную для реализации процедуры умно-
жения фазы принимаемого сигнала на втором эта-
пе. Для определения данного интервала наблюде-
ния  использовался переборный метод.  Длина ин-
тервала наблюдения составляла =K  64, 128, 256, 
512, 1024 и 2048. Интервал наблюдения и, соответ-
ственно, длина БПФ увеличивались до тех пор, по-
ка дисперсия, получаемая при реализации предло-
женной  двухэтапной процедуры оценивания, не 
удовлетворяла условию (1) в исследуемом диапа-
зоне отношения 0/ NEb .  

С целью иллюстрации результатов вычисли-
тельных процедур, производимых при реализации 
предложенного алгоритма оценивания, на рис. 1 
приведен нормированный амплитудный спектр од-
ной из реализаций принимаемого сигнала (число i 
по оси абсцисс отображает порядковый номер от-
счета амплитудного спектра, полученного с помо-
щью БПФ длиной 2048 точек при =0/ NEb 0 дБ и 
модуляции типа ФМ-2). На рис. 2 приведены ре-
зультаты вычисления свертки данного спектра с 
АЧХ СФ, а на рис. 3 - спектр сигнала на выходе 
схемы умножения фазы.  

Заметим, что в последнем спектре заметен от-
четливый спектральный максимум, на оценке час-
тоты которого собственно построена процедура 
второго этапа. 

При моделировании алгоритма оценивания ана-
лизировалось влияние «соседних каналов» на эф-
фективность получаемых оценок.   

Моделирование было выполнено для наихудших 
исходных условий. «Соседние каналы» превышали 
уровень основного канала на 7 дБ, смещение «со-
седних каналов» по несущей частоте составляло 
величину T4,1± .  На рис. 5 представлен получен-
ный в ходе моделирования амплитудный спектр  
одной из реализаций принимаемого сигнала в слу-

 

            

Рис. 1                 Рис. 2 
 

        
Рис. 3                Рис. 4 
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чае наличия двух «соседних каналов» (длина БПФ 
равна 2048 точек, =0/ NEb 0 дБ, вид модуляции – 
ФМ-2.), а на рис. 6 - результат вычисления свертки 
представленного спектра с АЧХ СФ. В данной си-
туации реализация процедуры первого этапа алго-
ритма оценивания, основанного на нахождении 
абсциссы глобального максимума рассматриваемой 
свертки, даст ошибочную оценку несущей частоты 
сигнала основного канала.  

 
 

 

Рис. 5 

 

Рис. 6 

    

Рис. 7 

Для уменьшения влияния «соседних каналов» пред-
лагается корректировка алгоритма оценивания, которая 
заключается в том, что оценка первого этапа  ищется по  

абсциссе максимума упомянутой выше свертки, в кото-
рой ее первая производная обращается в нуль.  

Эффективность оценок, получаемых при реализации 
двухэтапной процедуры оценивания с использованием 
предложенной коррекции, иллюстрируют кривые на рис. 7.  

На данном рисунке «2» – это дисперсия оценки при  
отсутствии «соседних каналов»,  «3» – дисперсия оцен-
ки в  присутствии  двух «соседних каналов»,  «1» – 

( ) 2TCRLB ⋅ν . 

Заключение 

1. Предложен двухэтапный алгоритм оценивания 
несущей частоты ФМ сигнала, не зависящий от нали-
чия или отсутствия «соседних каналов».  

2. Разработанный алгоритм оценивания несущей 
частоты ФМ сигнала обеспечивает дисперсии оценок, 
близкие к  соответствующим теоретическим границам 
(т. е. обеспечивает субоптимальное качество оцени-
вания), независимо от наличия или отсутствия «со-
седних каналов». 

3. Предложенная процедура оценивания позволя-
ет получить оценки с требуемой точностью  при отно-
сительно небольших интервалах наблюдения (512 
интервалов для ФМ-4).  

4. Для наиболее широко используемого в системах 
спутниковой связи метода модуляции ФМ-4 разрабо-
танный алгоритм оценивания обеспечивает оценки с 
дисперсиями, которые  не более чем в 3 раза выше  
соответствующих значений нижней границы Крамера-
Рао в наиболее значимом в практическом плане диа-
пазоне отношений  0/ NEb (от 1 до 6 дБ). 
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УДК: 621.391 

АЛГОРИТМ СИНТЕЗА БАЗИСА ОРТОНОРМИРОВАННЫХ ФУНКЦИЙ  
ДЛЯ МНОГОКАНАЛЬНОЙ ПЕРЕДАЧИ ДАННЫХ 

Батенков А.А., Богачев Г.В., Батенков К.А. 

 
Введение 

Тенденции развития современных систем пе-
редачи информации предполагают переход к циф-
ровым методам ее обработки. Это вызвано рядом 
причин. Основным преимуществом такого подхода 
является легкость восстановления точной копии 
передаваемого сигнала вследствие его избыточ-
ности. Цифровое программное обеспечение до-
пускает более гибкую реализацию по сравнению с 
аналоговым [1]. Кроме того, наиболее разрабо-
танной частью общей теории связи является теория 
передачи дискретных сообщений [2]. 

Тем не менее, основой остается аналоговый канал 
связи, содержащий бесконечное число измерений. Если 
для передачи информации используется конечное чис-
ло линейно независимых сигналов, каждому из которых 
соответствует свой подканал, то общая модель канала 
связи может быть  представлена как параллельное со-
единение нескольких подканалов. 

В целях передачи максимально возможного количе-
ства информации каждый такой подканал должен быть 
линейно независим от других. Это связано с необходи-
мостью как можно точнее различать сигналы отдельных 
подканалов [3]. Кроме того, задачи обнаружения реша-
ются значительно проще, если рассматриваются в ко-
ординатной системе, где случайные величины не корре-
лированны [4]. 

Наиболее удобным для применения классом линей-
но независимых сигналов являются ортонормированные 
функции, получить которые возможно с помощью про-
цесса ортогонализации Грама-Шмидта [5]. Представле-
ние сигналов посредством обобщенного ряда Фурье в 
выбранном базисе позволяет с необходимой точностью 
воспроизводить исходные сигналы посредством относи-
тельно   несложных    преобразований.   Предпочтитель- 

ность ортонормированных функций объясняется отсут-
ствием переходных помех при выделении подканалов 
путем вычисления коэффициентов обобщенного ряда 
Фурье [6]. 

Согласно аппаратной реализации ортогонального 
разложения сигналов [6], типовая схема  канала связи с 
использованием базиса ортонормированных функций 
изображена на рис.1. 

Сигнал на входе аналогового канала представляется 
обобщенным рядом Фурье: 

( ) ( )
1

bN

i i
i

X xτ ϕ τ
=

= ⋅∑ , (1) 

где bN  – число подканалов; 

ix , 1, bi N=  – координаты точки сигнального созвездия; 

( )iϕ τ  – i -ая базисная функция на входе канала. 

Координаты точки на выходе канала связи опреде-
ляются как скалярное произведение сигнала на выходе 
аналогового канала ( )'X t  и i -ой базисной функции на 
выходе канала ( )'

i tϕ : 

( ) ( )' '' , 1,i i b
t

x X t t dt i Nϕ= ⋅ =∫ . (2) 

 

 
Рис.1. Модель канала связи с использованием базиса ортонормированных функций. 

Предложена модель непрерывного канала связи, учитываю-
щая ограничения как на частотный и энергетический ресурсы, 
так и на время передачи информации. В рамках этой модели
показано появление дополнительных шумов на входе приемника. 
Доказана возможность их устранения путем синтезирования 
систем базисных функций на входе и выходе канала связи, пред-
ставляющих собой линейную комбинацию произвольной системы
ортонормированных функций и их свертки с импульсной харак-
теристикой соответственно.  
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Постановка задачи 

Рассмотрим канал связи с аддитивным белым гаус-
совским шумом. Сигнал на его выходе задается выра-
жением [3]: 

( ) ( ) ( ) ( )' ,X t X h t d n t
τ

τ τ τ= +∫ , (3) 

где ( ),h t τ  – импульсная характеристика аналогового 
канала (в общем случае нестационарного), ( )n t  – бе-
лый гауссовский шум. 

Наряду с ограничениями на энергетический и час-
тотный ресурсы присутствует и лимит на временные 
затраты, не учитываемый требованиями к характеристи-
ке канала связи. Поэтому целесообразно представить 
импульсную характеристику аналогового канала в виде: 

( ) ( ) ( ) ( ), 'ah t q h t q tτ τ τ= − , (4) 

где ( )q τ  – оконная функция [7] на входе канала; 
( )ah t τ−  – импульсная характеристика линейной сис-

темы модели канала; ( )'q t  – оконная функция на вы-
ходе канала. 

Необходимо отметить, что в результате такого пре-
образования исходный аналоговый канал перестает 
быть инвариантным, и его спектральные характеристики 
будут изменяться во времени. 

Определим величину взаимной энергии (шумов не-
ортогональности [8] в случае, если i j≠ ) между сигна-
лами подканалов на выходе канала связи: 

{ }' ' '
, , , 1,i j i j bE M x x i j N= ⋅ = , (5) 

где { }M x  – математическое ожидание случайной ве-
личины x . 

Входные и выходные базисные функции однозначно 
связаны между собой [9]: 

( ) ( ) ( )' , , 1,i i i bt h t d i N
τ

ϕ α τ ϕ τ τ= ⋅ =∫ , (6) 

где 2
iα
−  – энергия i -ой базисной функции на выходе 

канала. 
Подставив (1) в (3), координаты точек выхода выра-

зим в виде: 

( ) ( ) ( ) ( )' ' ' '

1
, 1,

bN
j

i j i i b
j j t t

x
x t t dt n t t dt i Nϕ ϕ ϕ

α=

= ⋅ + ⋅ =∑ ∫ ∫ . (7) 

Тогда, учитывая независимость ix  и гауссовского 
шума, а также его нулевое математическое ожидание, 
взаимная энергия определяется формулой: 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )
1

' '

1'
,

' '
1 1 1

1

2 ' '

b

b

N
k

k i
k k t

i j N
p

p j
p p t

i j
t

x t t dt
E M

x
t t dt

t t dt

ϕ ϕ
α

ϕ ϕ
α

σ ϕ ϕ

=

=

 
⋅ 

 = + 
 ⋅
  

+ ⋅

∑ ∫

∑ ∫

∫

 х

х  (8) 

где 2σ  – дисперсия гауссовского шума. 
Рассматриваемые сигналы различных подканалов 

ix  можно предполагать независимыми, т.к. почти во 
всех современных модемах применяется скремблиро-

вание, практически полностью устраняющее переход-
ные помехи. Поэтому (8) преобразуется к виду: 

{ } ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )
1

2
' ' '
, 2

1

' ' 2 ' '
1 1 1

bN k
i j k i

k k t

k j i j
t t

M x
E t t dt

t t dt t t dt

ϕ ϕ
α

ϕ ϕ σ ϕ ϕ

=

= ⋅

⋅ + ⋅

∑ ∫

∫ ∫

 х

х 
. (9) 

В идеальном случае, когда базисные функции 
входа и выхода ортонормированны, подканалы яв-
ляются некоррелированными, а в случае гауссовско-
го шума еще и независимыми [4]. Однако в исполь-
зуемых системах передачи информации это условие 
для выходных функций зачастую не выполняется. 

Для подтверждения этого факта исследуем про-
хождение сигналов через канал связи тональной 
частоты, остаточное затухание которого изображено 
на рис.2, в отсутствие аддитивного шума. Предпола-
гается, что подканалы на входе независимы и 

{ }2 1, 1,i bM x i N= = . Оконные функции зависят от 
скорости модуляции kV  и имеют форму видеоим-
пульсов: 

( ) ( )
1

1

1, 0,
'

0, 0,

k

k

t V
q t q t

t V

−

−

  ∈  = = 
 ∉  

. (10) 

При этом в качестве базисных функций входа и вы-
хода используются несущие колебания протоколов мо-
дуляции для коммутируемых линий [10]. 

Относительная величина шумов неортогональности 
выражается как: 

,
1 1

,
1 1

b b

b b

N N

i j
i j

j i
m N N

i j
i j

E

E
E

= =
≠

= =

=

∑∑

∑∑
. (11) 

Результаты вычислений согласно (9) и (11) приве-
дены на рис.3. Протоколы, использующие частотную 
модуляцию (V.21, V.22, V.23, PEP, TurboPEP), оказы-
ваются наименее эффективными с точки зрения шу-
мов неортогональности. Это вызвано наличием более 
двух несущих, разнесенных по частоте. Взаимная 
энергия между подканалами при фазовой модуляции 
(V.26, V.27) близка к нулю, поскольку несущих всего 
две, а скорость модуляции мала. Переход к квадра-
турной амплитудной модуляции (V.29, V.32, V.33, 
V.34, HST, ZyX) не изменяет структуру системы несу-
щих, но увеличивает скорость модуляции, а, следова-
тельно, и возрастают шумы. 

При обработке информации на выходе дискретно-
го канала связи (даже в отсутствии канальных помех) 
будут присутствовать шумы неортогональности, сни-
жающие характеристики приемника. Согласовав 
структуру системы базисных функций входа и выхода 
со статистическими и частотными характеристиками 
канала связи, можно добиться уменьшения негатив-
ного воздействия переходных помех, а в идеальном 
случае их полностью устранить. 
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1 Рис.2. Зависимость остаточного затухания ra  исследуемого канала от частоты f  

 
Рис.3. Относительная величина шумов неортогональности для различных протоколов модуляции 

 
Отсутствие шумов неортогональности подразумева-

ет выполнение равенства: 
'
, , , , 1,i j i i j bE i j Nβ δ= ⋅ = , (12) 

где iβ  – смесь дисперсий i -го подканала и аддитивного 
шума на выходе; 

,i jδ  – символ Кронекера. 
Для соблюдения (12) необходимо, согласно (9), обес-

печить как минимум ортогональность функции ( )'
i tϕ  

между собой [4], а с целью простоты использования – их 
ортонормированность: 

( ) ( )' '
, , , 1,i j i j b

t

t t dt i j Nϕ ϕ δ⋅ = =∫ . (13) 

Тогда: 

{ }2
2

2
i

i
i

M x
β σ

α
= + . (14) 

Первое слагаемое как в (14), так и в (8) при i j=  
представляет собой отношение энергии передаваемого 
сигнала по i -му подканалу к величине его ослабления и 
соответствует энергии полезного сигнала в подканале 
на приеме. Различие состоит в том, что в первом случае 
наложено ограничение на ортонормированность базис-
ных функций. 

Наиболее предпочтительно оценивать помехоустой-
чивость системы передачи информации, использующей 
непрерывные по уровню сигналы, отношением средних 
мощностей полезного сигнала и шума [3]. Поэтому эф-
фективная система должна не только удовлетворять 
требованию отсутствия шумов неортогональности, но и 

достигать максимально возможного отношения энергии 
полезного сигнала к дисперсии аддитивного шума. 

На основании вышесказанного целесообразно 
сформулировать следующие оптимизационные задачи: 

{ }
( )'

2

2 2 max, 1,
i

i
bt

i

M x
i N

ϕα σ
→ =

⋅
, (15) 

при ограничениях (13) и (6). Их можно классифициро-
вать как задачи с нелинейной целевой функцией при 
наличии нелинейных ограничений в виде равенств. 

Решение оптимизационной задачи 

Поскольку энергии сигнала на входе для любого i -го 
подканала и дисперсия шума не зависят от структуры 
базисных функций, то, предполагая их отличными от 
нуля, можно преобразовать целевую функцию (15) и 
рассматривать максимизацию только 2

iα
− . Необходимо 

учесть и то, что если несущие входа можно задавать 
произвольным образом, накладывая ограничение только 
на их ортонормированность, то выходные должны к то-
му же удовлетворять (6). Подставляя вместо правой 
части (9) выражение (12), а в левой представляя с по-
мощью (6) первое слагаемое  через входные функции, 
на основании (13) и (14) уравнение (9) преобразуется к 
виду: 

( ) ( ) ( ), ,i i j i j
t

t R t d
τ

λ δ ϕ τ ϕ τ τ⋅ = ⋅∫ ∫ , (16) 

где 2
i iλ α −=  и 

( ) ( ) ( )
'

, ', ', 'R t h t h d
τ

τ τ τ τ τ= ∫ . (17) 
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Таким образом, максимизация целевой функции (15) 
для любого i  эквивалентна поиску структуры системы 
базисных функций входа, максимизирующей функцио-
нал (16) при i j= . Значит, задачи оптимизации интер-
претируются к виду: 

( ) ( ) ( )
( )

, max, 1,
i

i i b
t

t R t d i N
ϕ τ

τ

ϕ τ ϕ τ τ⋅ → =∫ ∫ , (18) 

( ) ( ) ( ), 0,i j
t

t R t d i j
τ

ϕ τ ϕ τ τ⋅ = ≠∫ ∫ , (19) 

( ) ( ) , , , 1,i j i j b
t

t t dt i j Nϕ ϕ δ⋅ = =∫ . (20) 

Их также можно классифицировать как задачи с не-
линейной целевой функцией и нелинейными ограниче-
ниями в виде равенств. Целевой функционал (18) опре-
деляет энергию полезного сигнала на выходе i -го под-
канала. Ограничения (19) обеспечивают ортогональ-
ность выходных, а (20) – ортонормированность входных 
базисных функций. Решение этих задач уже не зависят 
от мощности шума в канале и энергии сигнала на входе. 
Кроме того, максимизация производится по базисным 
функциям входа, задание которых может быть в доста-
точной мере произвольным. 

Данные задачи эквиваленты достаточно часто 
встречающейся в математике и физике [9] задаче поис-
ка множества собственных чисел iλ  и собственных 
функций ( )i tϕ , которые удовлетворяют интегральному 
уравнению Фредгольма второго рода: 

( ) ( ) ( ), , 1,i i i bt R t d i N
τ

λϕ τ ϕ τ τ= ⋅ =∫ . (21) 

В общем виде его решение не существует [11]. Есть 
лишь частные случаи при задании определенной формы 
ядра ( ),R t τ  [4,9]. В связи с этим при поиске множества 
ортонормированных функций целесообразно использовать 
приближенные методы. Анализ многочисленных источни-
ков показал, что наиболее предпочтительным является 
метод сведения ядра к вырожденному [12]. При этом зада-
ча сводится к решению системы алгебраических уравне-
ний, причем с увеличением их количества растет точность 
решения исходного интегрального уравнения. 

В качестве вырожденного ядра ( ),
yN

R t τ  рацио-
нально использовать частичную сумму ряда Фурье ядра 
( ),R t τ  по некоторой системе ортонормированных 

функций ( )i tψ , 1, yi N= . Следующее утверждение 
поясняет подобный выбор: существует система ор-
тонормированных функций, сохраняющая свойст-
во ортогональности после прохождения канала 
связи с аддитивным гауссовским шумом и пред-
ставляющая собой линейную комбинацию произ-
вольной системы функций, ортонормированных 
на интервале, где импульсная характеристика 
этого канала отлична от нуля. 

Рассмотрим произвольную системы ортонормиро-
ванных функций ( ) ( ) ( ) ( )( )1 2 ...

y y

T

N Nt t t tψ ψ ψ ψ= , 
для которой: 

( ) ( ) yy y

T
NN N

t

t t dt Iψ ψ⋅ =∫ , (22) 

где Т  – оператор транспонирования; yN  – общее чис-
ло функций в системе. NI  – единичная матрица разме-
ром N N× . 

Вектор коэффициентов  

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

T
N NM M M Mτ τ τ τ=  обобщенно- 

го ряда Фурье ядра, заданного импульсной характери-
стикой канала связи согласно (17), по системе ортнор-
мированных функций (22) выражается в виде [5, 13] 

( ) ( ) ( ),y y
N N

t

M R t t dtτ τ ψ= ⋅∫ . (23) 

С целью получения ненулевых коэффициентов (23) 
необходимо, чтобы интервал ортогональности hT  функ-
ций (22) включал интервал, где ядро ( ),R t τ  по пере-
менной t  отлично от нуля [5]. Значит, согласно (17) 

hT  – интервал, где импульсная характеристика канала 
(4) по τ  не равна нулю. 

В этом случае ядро можно представить как сумму 
бесконечного числа произведений коэффициентов раз-
ложения и базисных функций (для общности обозначе-
ний введен символ ∞ ): 

( ) ( ) ( ) ( ), , TR t R t M tτ τ τ ψ∞ ∞∞= = ⋅ . (24) 

Тогда усеченное ядро ( ),
yN

R t τ  будет конечной 
суммой 

yN  слагаемых выражения (24). Система собст-
венных функций ( )iϕ τ , 1, yi N=  для этого ядра опре-
деляется решением интегрального уравнения Фред-
гольма второго рода [11]: 

( ) ( ) ( ), , 1,
yi i N i bt R t d i N

τ

λϕ τ ϕ τ τ= ⋅ =∫
, (25) 

где iλ  – собственные числа интегрального уравнения 
(25), и к тому же является приближенным решением 
(21), т.к.  

( ) ( )lim , ,NN
R t R tτ τ

→∞
= . 

Подстановка вырожденного [11] (усеченного по числу сла-
гаемых) ядра в виде (24) преобразует (25) к выражению: 

( ) ( ) ( ) ( )yy

T
NNi i it t M d

τ

λϕ ψ τ ϕ τ τ= ⋅∫ . (26) 

Обозначим вектор в подынтегральном выражении как: 

( ) ( )yNi iC M d
τ

τ ϕ τ τ= ⋅∫ . (27) 

Тогда приближенная система собственных функций 
ядра ( ),R t τ  задается в виде: 

( ) ( )1
y

T
iNi

i

t t Cϕ ψ
λ

= . (28) 

Замена в (27) последнего множителя выражением 
(28) приводит к уравнению: 

( ) ( )y y

T
Ni iNiC M d C

τ

λ τ ψ τ τ= ⋅ ⋅∫ , (29) 

которое является формулировкой задачи [14] на поиск 
собственных чисел iλ  и векторов iC  матрицы прибли-
жения: 

( ) ( )y y

T
N NP M d

τ

τ ψ τ τ= ⋅∫ . (30) 
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После нормировки собственных функций (28) орто-
нормированный базис представляется как линейная 
комбинация: 

( ) ( )
y

TN
iNi t t Cϕ ψ= . (31) 

Рассмотрим прохождение приближенной системы 
ортонормированных функций (31) по каналу связи с за-
данной импульсной характеристикой ( ),h t τ . Сигнал на 
выходе определяется выражением: 

( ) ( ) ( )* , , 1,N
i i y

t

t h t dt i Nϕ τ ϕ τ= ⋅ =∫ . (32) 

Тогда взаимная энергия системы функций ( )*
i tϕ : 

( ) ( )* * *
, , , 1,i j i j y

t

E t t dt i j Nϕ ϕ= ⋅ =∫ . (33) 

Подставив в (33) выражений (32) и (17), получим: 

( ) ( ) ( )*
, ,N N
i j i j

t

E t R t d dt
τ

ϕ ϕ τ τ τ= ⋅∫ ∫ . (34) 

Используя (31) и (24), (34)преобразуем к виду: 

( ) ( ) ( ) ( )*
, y y

T T T
j iN Ni j

t

E C C t t dt M d
τ

ψ τ ψ ψ τ τ∞∞= ⋅ ⋅ ⋅∫ ∫  (35) 

Условие ортогональности (22) и перегруппировка 
множителей позволяет перейти к следующему уравне-
нию: 

( ) ( )*
, yy

T T
Nj iNi j

t

E C M d Cψ τ τ τ= ⋅ ⋅∫ . (36) 

Интеграл представляет собой матрицу (30). Соглас-
но (29), взаимная энергия определяется скалярным 
произведением соответствующих собственных векторов 
этой матрицы: 

*
,

T
j ii j iE C Cλ= ⋅ ⋅ . (37) 

Учитывая их свойство ортонормированности [15], 
получим, что взаимная энергия приближенной системы 
ортонормированных функций отлична от нуля только 
при i j= : 

*
, ,i j i i jE λδ= , (38) 

что подразумевает ее ортогональность. Чем и заверша-
ется доказательство сформулированного утверждения. 

Таким образом, выбор подобного вырожденного яд-
ра позволит найти приближенное решение интегрально-
го уравнения (21). При этом потери из-за неточности 
определения системы собственных функций заключа-
ются в неполном использовании энергетики канала свя-
зи, а шумы неортогональности отсутствуют при любой 
точности решения. Это вытекает из следующих сообра-
жений. 

На основании (17) и (23) матрица (30) преобразуется 
к виду: 

( ) ( ) ( ) ( )
'

', ', '
y y

T
N N

t

P h t t dt h d d
τ τ

τ ψ τ τ ψ τ τ τ
 

= ⋅ ⋅ ⋅ 
 
∫ ∫ ∫  (39) 

Следовательно, элементы ее главной диагонали яв-
ляются неотрицательными. Согласно [14] след любой 
матрицы равен сумме ее собственных чисел. Поэтому 
сумма собственных чисел при переходе к системе с 

большим количеством ортонормированных функций (22) 
не может уменьшаться. Исходя из физического смысла 
собственных чисел, – суммарная энергия приближенных 
собственных функций на выходе канала связи растет 
при увеличении точности аппроксимации ядра ( ),R t τ , 
т.е. выполняется неравенство: 

1 1
, 0

n

i i y
i i

n Nλ λ
∞

= =

≤ ≤ ≤∑ ∑ , (40) 

причем равенство возможно при yN →∞ . 
Согласно [9]: 

( )2

1
,

y

y

N

i N
i t

h t d dt
τ

λ τ τ
=

=∑ ∫ ∫ , (41) 

где аппроксимированная импульсная характеристика 
определяется выражением: 

( ) ( ) ( ) ( ), ,
y yy

T
N NN

t

h t h t t dtτ τ ψ ψ τ= ⋅ ⋅∫ . (42) 

Поскольку число используемых несущих bN  не мо-
жет быть больше количества функций рассматриваемо-
го базиса yN , то верхняя граница относительного про-
игрыша в энергетике вследствие приближенного вычис-
ления собственных функций определяется в виде: 

( )
( )

( )

2

2

,
1

,

yN
t

h y

t

h t d dt
N

h t d dt
τ

τ

τ τ
δ

τ τ
= −

∫ ∫

∫ ∫
. (43) 

Таким образом, задачи (18), (19), (20) сводятся к на-
хождению собственных чисел и функций матрицы (30). 

Для определения собственных чисел необходимо 
найти корни характеристического уравнения [11,15]: 

0
yN

P Iλ− ⋅ = , (44) 

где A  – определитель матрицы A . 
В общем виде решения данного уравнения не су-

ществует [14,15]. Применение численных методов 
также затруднено вследствие трудоемкости вычисле-
ния определителя. Поэтому желательно (44) предста-
вить в виде алгебраического уравнения степени yN  с 
неизвестным λ : 

( )1
0

0
yN

v P i
i

i
f aλ λ

=

= ⋅ =∑ , (45) 

где P
ia  – i -ый коэффициент характеристического урав-

нения. 
Наиболее предпочтительным методом определения 

P
ia  является метод Крылова [15], т.к. не требует реше-

ний вспомогательных систем уравнений и число вычис-
ляемых определителей не больше порядка (45). 

Не смотря на то, что полученное уравнение также в 
общем виде не имеет решения [5], его корни можно найти 
с помощью численных методов, не требующих больших 
вычислительных затрат. Основная сложность заключает-
ся в не разработанности итерационных процедур поиска 
всех возможных корней и зависимости поучающегося 
решения от задания начальной точки. Поэтому целесо-
образно разбить процесс поиска на yN  этапов, резуль-
татом которых является один из корней (45). 
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Начальной точкой первого этапа должно служить до-
пустимое значение на границе диапазона, например 
(согласно свойства неотрицательности собственных 
чисел ядра ( ),

yN
R t τ  [9]): 

( )1 2
1 ,

yN
t

h t d dt
τ

λ τ τ= ∫ ∫ , (46) 

где i
jλ  – j -ый корень ( j -ый этап) на i -ой итерации. 

Для исключения повторяемости корней необходимо 
в конце каждого этапа делить многочлен ( )v

jf λ  на раз-
ность между его аргументом и полученным корнем jλ . 
Значит, в конце j -го этапа характеристическое уравне-
ние представимо в виде алгебраического степени 

yN j− : 

( )
( )

0
1

1

0, 1, 1

yN
P i
i

v i
j yj

k
k

a
f j N

λ
λ

λ λ

=
+

=

⋅
= = = −

−

∑

∏
. (47) 

Каждый этап представляет собой итерационную 
процедуру поиска одного из корней (47) (на первом – 
(45)). Начальная точка на каждом этапе: 

1
1, 2, 1j j yk j Nλλ λ −= ⋅ = − , (48) 

где 0 1kλ< <  – некоторый коэффициент. 
В этом случае даже, если получаемое решение 

только приближенно равно корню (45),  то функция 
(47)  на следующем этапе в его окрестности  будет 
иметь  всплеск,  что предотвращает  возвращение 
итерационной   процедуры   к   решению   преды-
дущего этапа. 

Поскольку существуют в явном виде производные 
первого порядка многочленов (45) и (47), то для чис-
ленного решения уравнений (45) и (47) целесооб-
разно использовать метод Ньютона [16]. На i -ой 
итерации j -го этапа значения собственных чисел 
определяются на основе итерационной формулы: 

( )
( )

1
1

1

v i
j ii i

j j v
j

i
j

f

d f

d

λ
λ λ

λ

λ λλ

−

−

−

= −
 
 

=

. (49) 

Результатом выполнения описанных процедур 
является вектор собственных чисел ядра интеграль-
ного уравнения (25), посредством которых вычисля-
ется приближенное максимальное значение целевых 
функций (15). 

Собственные функции матрицы (30) определяются 
на основе найденных значений собственных чисел, ре-
шением системы (29) yN  однородных линейных урав-
нений с yN  неизвестными [11]. Она имеет неоднознач-
ное решение, поскольку ранг матрицы 

yi NP Iλ− ⋅  
меньше yN  (ее определитель равен нулю) [5]. 

Поэтому рассмотрим преобразованные вектора: 

( ),2 ,3 ,

,1

1 ... , 1,y

Tp
i i i i N y

i

C C C C i N
C

= = , (50) 

где ,i jC  – j -ый элемент вектора iC . 

Они определяются решением системы 1yN −  ли-
нейных уравнений с 1yN −  неизвестными: 

1
1,1 1,2

p p
i ii C P C Pλ ⋅ = ⋅ + , (51) 

где ,i jA  – матрица, полученная вычеркиванием i -ой 
строки и j -го столбца матрицы A ; 

j
A  – j -ый столбец матрицы A . 

Тогда значения преобразованных векторов равны: 

( ) 1 1
1,11 1,2y

p
i i NC I P Pλ

−

−= ⋅ − ⋅ . (52) 

Учитывая нормировку векторов iC  и (52), получим: 

( )
1
2

,1 1
pT p

i i iC C C
−

= ⋅ + . (53) 

Приближенные собственные вектора определяются 
на основе (50): 

( )
1
2

,11 , 1,

T

pT p pT
i i i i i yC C C C C i N

− 
 = ⋅ + ⋅ =
 
 

. (54) 

Таким образом, приближенным решением задачи 
(18), (19), (20) является совокупность ортонормирован-
ных функций, представляющих собой линейную комби-
нацию ортонормированной системы (22) с коэффициен-
тами (54) и их энергий iλ  на выходе канала связи. Еще 
раз отметим, что с увеличением числа базисных функ-
ций разложения (23) растет и точность решения рас-
смотренной задачи, определяемая (43),  а в пределе 
ему полностью соответствует. 

Выбор числа функций b yN N≤ , используемых при 
передаче информации, должен осуществляться исходя 
из требований на отношение сигнал-шум для конкретной 
системы. А их синтез, согласно решения задачи (18), 
(19), (20), позволит получить подканалы с максимальной 
возможной величиной этого отношения. 
Алгоритм синтеза базиса ортонормированных 
функций 

На основании вышеизложенного разработан сле-
дующий алгоритм синтеза ортонормированного базиса 
для канала связи с аддитивным белым гауссовским шу-
мом. 

Исходные данные: 
– импульсная характеристика канала связи – 
( ),h t τ ; 

– оконные функции входа и выхода – ( )q τ , ( )'q t ; 
– требование к верхней границе относительного про-

игрыша в энергетике – t
hδ ; 

– ортонормированный базис разложения – ( )
yN
tψ ; 

– коэффициенты kλ , nk . 
Выходные данные: 
– система ортонормированных функций на входе ка-

нала ( )N
i tϕ , 1, yi N= ; 

– система ортонормированных функций на выходе 
канала ( )'

i tϕ , 1, yi N= ; 
– энергия ортонормированных функций на выходе 

канала iλ , 1, yi N= . 
Алгоритм синтеза: 

1. Число базисных функций разложения: 
1.1. Число базисных функций разложения  – 1yN = . 
1.2 Аппроксимированная импульсная характеристика – (42). 
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1.3. Верхняя граница относительного проигрыша в энерге-
тике ( )h yNδ  – (43). 
1.4. Если   ( ) t

h y hNδ δ≤ , то переходим к пункту 2 алго-
ритма. 
1.5.  Число       базисных      функций        разложения   –  

1y yN N= + , переход к пункту 1.2 алгоритма. 

2. Матрица приближения: 
2.1 Ядро интегрального уравнения – (17). 
2.2. Вектор коэффициентов обобщенного ряда Фурье 
ядра – (23). 
2.3. Матрица приближения – (30). 
3. Вектор коэффициентов характеристического уравне-
ния (метод Крылова): 

3.1. Исходный вектор длиной yN  – ( )1 0 ... 0 TX = . 

3.2. Матрица Крылова –   

2

2

...

1 ...

y

y

TN
K

N

X PX P X P XA
λ λ λ

 
 =
 
 

. 

3.3. Коэффициенты характеристического уравнения –  

1,y
P K

N iia A += , 1, 1yi N= + . 

4. Собственные числа: 
4.1. Начальное приближение первого этапа ( 1j = , 

1i = ) 1
1λ  – (46). 

4.2. Если 
( )

( )
1

1

v j
j i

nv
j

j
i

f
k

d f

d

λ

λ

λ λ λ

−

−

<
 
 

=

,   то  переходим  к 

пункту 4.4 алгоритма. 
4.3. Приближенное значение корня характеристиче-
ского уравнения на 1i +  итерации i

jλ   – (49), пере-
ход к пункту 4.2 алгоритма. 
4.4. j -ый корень характеристического уравнения 

i
j jλ λ= . 

4.5. Если yj N= , то переход к пункту 5 алгоритма. 
4.5. Начальное приближение на 1j +  этапе – (48), 
переход к пункту 4.2 алгоритма. 
5. Ортонормированный базис: 
5.1. Преобразованные вектора – (52). 
5.2. Приближенные собственные вектора – (54). 
5.3. Ортонормированный базис на входе канала – (31). 
5.4. Ортонормированный базис на выходе канала – (6). 

Заключение 

В работе предложена модель канала связи, учиты-
вающая не только его частотные и энергетические ха-
рактеристика и аддитивный гауссовский шум, но и ог-
раничение на время  использования канала. В рамках 
этой модели показано наличие дополнительных шумов 
на входе приемника вследствие неортогональности 
несущих на выходе канала. 

Доказанная возможность синтеза системы функций, 
ортонормированных на входе и ортогональных на вы-
ходе, позволяет получить несущие колебания для пе-

редатчика в виде линейной комбинации произвольного 
ортонормированного базиса и интеграла свертки этих 
колебаний с импульсной характеристикой канала для 
приемника. 

На основании этого факта разработан алгоритм син-
теза системы ортонормированных функций для канала 
связи с аддитивным белым гауссовским шумом. Исполь-
зование этой системы обеспечивает отсутствие шумов 
неортогональности как на входе, так и на выходе канала 
связи при соответствующем согласовании системы с 
характеристиками канала и независимости сигналов на 
входе отдельных подканалов. Приближенные методы 
решения уравнений, примененных при разработке, сни-
жают энергию сигналов в подканалах на приеме относи-
тельно точного решения. Тем не менее, ошибка будет 
незначительна при использовании порядка пятидесяти 
функций разложения и более, в то время как  вычисли-
тельные затраты существенно снижаются. 
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УДК 621.395 

МЕТОДЫ И АЛГОРИТМЫ АДАПТИВНОЙ ЭХО-КОМПЕНСАЦИИ:  СРАВНИТЕЛЬНЫЙ 
АНАЛИЗ ЭФФЕКТИВНОСТИ ПРИМЕНЕНИЯ 

Кузнецов Е.П. 

 
Введение 

Проблема существования эхо-сигналов в 
различных системах телекоммуникаций извест-
на довольно давно. Принято выделять два вида 
эхо-сигналов: электрическое и акустическое эхо. 
Причиной первого является нарушение условий 
баланса дифференциальных систем, исполь-
зуемых в проводных системах для развязки двух 
и четырехпроводных линий, вследствие чего 
часть энергии принимаемого сигнала в виде 
искаженной и задержанной копии попадает в 
цепи передачи, тем самым, ухудшая качественные пока-
затели системы связи (v.92, VoIP, xDSL и т.д.).  

Акустический эхо-сигнал возникает в том случае, ко-
гда звуковая волна, отражаясь от близлежащих объек-
тов, возвращается обратно к источнику колебаний. В 
системах телекоммуникаций это происходит тогда, когда 
звуковая волна, источником которой является громкого-
воритель абонентского оборудования, или сам абонент, 
попадает в микрофонную цепь за счет переотражений 
или плохой развязки приемной и передающей цепей. 
Хотя акустическое эхо присутствует как в проводных, 
так и в беспроводных системах телекоммуникаций, наи-
большее влияние этого негативного эффекта сказыва-
ется в таких технических приложениях как радиотеле-
фония, системы телеконференций и мобильная связь. 

Адаптивная эхо-компенсация является эффектив-
ным средством борьбы с проблемой существования 
электрических и акустических эхо-сигналов в различных 
технических системах и приложениях [1, 2]. В настоящее 
время существует достаточно большое количество ал-
горитмов адаптивной обработки сигналов, которые мо-
гут успешно применяться в задачах эхо-компенсации в 
рамках классической и субполосной схем реализации 
эхо-компенсатора. Причем выбор того или иного алго-
ритма составляет определенную трудность и не являет-
ся однозначным.  

Целью настоящей статьи является сравнительный 
анализ эффективности применения различных алгорит-
мов адаптивной обработки сигналов в задачах компен-
сации электрического и акустического эха. В качестве 
критерия эффективности рассматриваются точность1 и 
скорость2 настройки АЦФ, входящего в состав ЭК.  

                                                 
1 Здесь: значение энергии сигнала остаточной ошибки, 
которое достигается по истечении времени сходимости. 
2 Здесь: время, за которое энергия сигнала ошибки умень-
шается до фиксированного уровня. 

Методика экспериментов 

Как известно, существует несколько возможных ва-
риантов построения ЭК [1, 2]. Исследование точност-
ных характеристик различных схем ЭК начнем с клас-
сической схемы, работающей во временной области, 
далее перейдем к схеме, использующей преобразова-
ние в частотную область без разбиения на субполосы 
и, наконец, рассмотрим особенности работы субполос-
ной схемы построения ЭК. При этом исследуем работу 
каждой из схем в качестве ЭК электрического и акусти-
ческого эхо-сигнала, подавая на вход такие виды вход-
ных воздействий как белый шум и речь. 

В качестве модели эхо-тракта для экспериментов с 
электрическим эхо-сигналом возьмем систему, пред-
ложенную для испытаний в рекомендации G.168 [3]. 
Внешний вид импульсной и амплитудно-частотной 
характеристики такого эхо-тракта показан на рис. 1. В 
качестве модели акустического эхо-тракта, имити-
рующего среду распространения звукового сигнала, 
возьмем типовую модель для небольшого помеще-
ния, рассчитывающуюся по методике [4]. На рис. 2 
показаны амплитудно-частотная и импульсная харак-
теристики акустического эхо-тракта.  

Обозначим FBN  и SBN  порядок АЦФ для класси-
ческой и субполосной схемы ЭК. В реальных системах 
порядок АЦФ, входящего в состав ЭК, зачастую меньше 
протяженности импульсной характеристики (ИХ) эхо-
тракта. Поэтому, чтобы эксперименты были наиболее 
приближены к реальным условиям, выберем порядок 
АЦФ FBN =64 и FBN = SBN =352 для случая электиче-
ского и акустического эхо-тракта соответственно. 
 

Рассмотрены различные алгоритмы адаптивной обработки 
сигналов с позиции эффективности их применения в задаче компен-
сации электрического и акустического эхо-сигналов. В качестве 
критерия оценки эффективности выбрана точность и скорость 
настройки адаптивного цифрового фильтра (АЦФ), входящего в 
состав схемы эхо-компенсатора (ЭК). Проведен сравнительный 
анализ эффективности различных методов реализации адаптивно-
го ЭК (классического, с адаптацией в частотной области и с при-
менением многоскоростной субполосной фильтрации) для стацио-
нарных и нестационарных входных воздействий.  
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Рис. 1. Амплитудно-частотная и импульсная характе-
ристики эхо-тракта (электрическое эхо). 

 
Рис. 2. Амплитудно-частотная и импульсная характе-
ристики эхо-тракта (акустическое эхо). 

 
Для сбора статистики ограничимся набором из 1000 реали-

заций входных воздействий, в каждом из которых содержится 
1000 отсчетов случайного сигнала для случая белого шума.     
В качестве речи будет выступать сигнал длительностью 15x104 
отсчетов, что составляет 18,75 секунд на частоте дискретизации 
8 кГц (стандартная частота дискретизации речи для передачи по 
коммутируемому телефонному каналу).  

Для анализа точностных характеристик адаптивного ЭК 
обычно используют такой показатель как  

{ }
{ }

2

2

( )
10 lg

( )

y n
ERLE

e n
ε

ε
= ⋅ ,  

определяющий относительный уровень ослабления эхо-
сигнала в дБ. В данном выражении { }ε ∗  – оператор мате-
матического ожидания, ( )y n  – обучающий сигнал, ( )e n  – 
сигнал остаточной ошибки [3]. По сравнению со среднеквад-
ратическим отклонением, ERLE является относительным 
параметром, что делает его очень удобным для исследова-
ния эффективности работы адаптивного ЭК при различных 
видах входных воздействий.  

Известно, что качество работы классической схемы ЭК 
полностью определяется выбором того или иного алгоритма 
адаптации. Отсюда возникает вполне очевидный вопрос: 
какой из существующих алгоритмов адаптации является 
наиболее эффективным для использования в классической 
схеме? В настоящее время существует множество алгорит-
мов адаптации, обладающих различными свойствами, но, 
несмотря на разнообразие, все они являются производными 
либо модификациями одного из методов поиска экстремума 
(чаще всего минимума) целевой функции. Наиболее часто на 
практике применяются градиентные методы на основе кри-
терия минимума среднеквадратической ошибки (метод наис-
корейшего спуска) и на основе критерия наименьших квадра-
тов (обобщенный метод Ньютона) [5, 6]. На основе первых 
методов реализуются такие алгоритмы, как метод наимень-
ших квадратов (МНК) и его модификации, а на основе вто-
рых – группа алгоритмов, использующих рекурсивный МНК 
(РНК). Для удобства анализа, дополнительно разделим эти 
два множества алгоритмов на группы. Ниже приводятся че-
тыре группы адаптивных алгоритмов, наиболее часто при-
меняющиеся в задачах эхо-компенсации [1, 2]:  

1. Метод наименьших квадратов (МНК); 
2. Рекурсивный метод наименьших квадратов (РНК); 
3. Алгоритм аффинных проекций (ААП);  
4. Алгоритмы, использующие решетчатую (лестничную) 

структуру АЦФ. 
Подробное математическое описание и теоретические 

рекомендации по выбору управляющих параметров для всех 
вышеперечисленных групп адаптивных алгоритмов можно 
найти, например в [6 - 10].  

Все эксперименты для белого шума будем проводить 
только для случая электрического эхо-сигнала, поскольку это 
наибольшим образом соответствует действительности. Для 
входного воздействия в виде речи будем исследовать харак-
теристики ЭК для случая акустического и электрического эхо-
сигналов. При этом целью исследований будет являться 
выбор в рамках каждой группы наиболее эффективного ал-
горитма, который будет использоваться для дальнейшего 
анализа в субполосной схеме построения ЭК. 

Группа I. Метод наименьших квадратов 

Рассмотрим первую группу алгоритмов. Кроме обычного 
МНК на практике наиболее часто применяют  следующие 
модификации: нормализованный по мощности МНК (НМ-
МНК), блочный МНК (БМНК), МНК с адаптацией по знаку 
входного сигнала (∆x-МНК) и МНК с адаптацией по знаку 
сигнала ошибки (∆e-МНК) [6, 7].  

Отметим, что основным параметром алгоритмов первой 
группы является шаг адаптации µ , определяющий скорость 
и точность настройки АЦФ. В ходе экспериментов опытным 
путем для каждого из выбранных алгоритмов был подобран 
шаг адаптации, дающий наиболее качественные результаты 
по обоим показателям эффективности. Для МНК и БМНК 

0,01µ = ; НМ-МНК – 1µ = , 2µ = ; ∆e-МНК – 0,001µ = ; 
∆x-МНК – 0,008µ = . 

На рис. 3 показаны результаты моделирования работы 
алгоритмов группы I, когда на вход подается белый шум. 
Благодаря нормализации по мощности, применяемой в НМ-
МНК, выбор шага адаптации µ  производится, исходя из 
текущего значения мощности сигнала ошибки, что позволяет 
добиться более точной настройки за короткое время. Из-за 
использования «грубой» оценки значений обучающего сиг-
нала и сигнала ошибки в алгоритме ∆e-МНК снижается точ-
ность настройки. При этом дальнейшее уменьшение шага 
адаптации не приводит к каким-либо значительным улучше-
ниям.  Алгоритмы МНК, ∆x-МНК, БМНК-20 и БМНК-40 (цифра 
говорит о длине обрабатываемого блока данных) обладают 
примерно одинаковой точностью.  При этом разница состоит 
лишь во времени сходимости алгоритма. В данном случае 
∆x-МНК показывает  наихудшее время  сходимости  среди  
всех  анализируемых алгоритмов. 
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Рис. 3. Результаты моделирования для МНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде  белого 
шума. 

 

 
Рис. 4. Результаты моделирования для МНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде  речевого 
сигнала (электрическое эхо). 

 
 

 
Рис. 5. Результаты моделирования для МНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде речевого 
сигнала (акустическое эхо). 

 
На рис. 4, 5 представлены результаты моделирова-

ния работы МНК-алгоритмов, когда на вход поступает 
речь. Как видно из рисунка наиболее эффективным ал-
горитмом и в этом случае является НМ-МНК. МНК и 
БМНК не показывают высокой точности настройки,  про- 
игрывая в этом плане ∆x-МНК и ∆e-МНК. Также было 
установлено, что при увеличении размера блока в алго-
ритме БМНК проявляется нестабильность, приводящая 
к расхождению алгоритма для случая акустического эхо-
сигнала. 

Из полученных результатов следует, что наиболее 
эффективным алгоритмом из исследуемой группы явля-
ется НМ-МНК. 

Группа II. Рекурсивный метод наименьших квадратов 

Перейдем к рассмотрению алгоритмов второй группы. По 
аналогии с проведенными выше выкладками исследуем харак-
теристики РНК и следующих его модификаций: РНК, исполь-
зующий преобразование Хаусхолдера (Х-РНК), Х-РНК со 
скользящим окном (Х-СО-РНК),  РНК со скользящим окном 
(СО-РНК), РНК, использующий QR-разложение (QR-РНК) [6, 7].  

Основным управляющим параметром алгоритмов данной 
группы является так называемый коэффициент забывания 
λ , который обеспечивает возможность регулирования сле-
дящих свойств АЦФ. В ходе экспериментов для всех алгорит-
мов группы II опытным путем было подобрано значение  

0,999λ = . Результаты моделирования работы РНК-
алгоритмов для входного сигнала в виде белого шума пред-
ставлены на рис. 6. 

Из рисунка хорошо видно, что все алгоритмы обладают 
примерно одинаковой скоростью сходимости. Разброс значе-
ний ERLE для всех исследуемых алгоритмов лежит в не-
больших пределах (порядка 3 дБ). При этом наилучшие ре-
зультаты по точности показывают РНК, Х-РНК, QR-РНК, а 
также Х-СО-РНК и СО-РНК с размером скользящего окна 512 
отсчетов. 

На рис. 7, 8 изображены результаты моделирования для 
РНК-алгоритмов, когда на вход поступает речь. Видно, что все 
алгоритмы этой группы показывают примерно одинаковую 
эффективность работы, как для электрического, так и для 
акустического эхо-сигналов. 

 
Рис. 6. Результаты моделирования для РНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде белого 
шума. 

 
Рис. 7. Результаты моделирования для РНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде речевого 
сигнала (электрическое эхо). 
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Рис. 8. Результаты моделирования для РНК-
алгоритмов и входного воздействия в виде речевого 
сигнала (акустическое эхо) 

Как показали эксперименты, выбор наилучшего алго-
ритма в данной группе не является однозначным, поскольку 
все алгоритмы этой группы дают хорошие результаты по 
уровню ERLE. Известно [6], что применение QR-разложения 
на основе преобразования Хаусхолдера или с помощью 
вращений матриц Гивенса позволяет улучшить свойства 
числовой стабильности (робастности) алгоритма для случая 
плохо обусловленной корреляционной матрицы входного 
сигнала. Однако QR-РНК в большей степени подходит для 
задач где требуется априорное знание значений коэффици-
ентов АЦФ (например, спектральное оценивание, эквалай-
зинг), что влечет за собой дополнительные вычислительные 
затраты на их определение и не обязательно в задаче адап-
тивной эхо-компенсации [6]. Таким образом, в данной группе 
Х-РНК является наиболее эффективным с точки зрения 
точности настройки и стабильности. 

Группа III. Алгоритм аффинных проекций 

Далее рассмотрим алгоритмы группы III. В данную груп-
пу, помимо самого ААП входят две его модификации: блоч-
ный ААП (БААП) и рекурсивный ААП (РААП) [6, 7]. Алгорит-
мы данной группы являются компромиссным  по отношению 
к первым двум группам алгоритмов вариантом в плане точ-
ности, скорости работы и затрат на реализацию, что опре-
деляет их достаточно широкое применение на практике.  

В этой группе алгоритмов в качестве управляющих ве-
личин выступают два параметра: шаг адаптации µ  (по ана-
логии с алгоритмами группы I) и порядок проекции 

oP . В 
ходе экспериментов исследовались свойства ААП-
алгоритмов для четырех различных значений параметра 

oP 5,10,15,20=  и шага адаптации 1µ = . 
На рис. 9 показаны результаты экспериментов для алго-

ритмов группы III при входном воздействии в виде белого 
шума.  

Как видно из представленных рисунков, алгоритмы дан-
ной группы практически не отличаются по своим точностным 
показателям. Более того, алгоритмы ААП и РААП дают оди-
наковые результаты, вследствие чего кривые, характери-
зующие их поведение, сливаются. Увеличение значения 
параметра  

oP  не влияет каким-либо качественным образом 
на точность настройки, однако это влечет за собой увеличе-
ние вычислительных затрат на реализацию алгоритмов. 

Для случая, когда на входе ЭК речь (рис. 10, 11) все 
алгоритмы группы III показывают примерно одинако-
вые результаты по уровню подавления эхо-сигнала. 

Основываясь на представленных результатах мо-
делирования, и теоретическом анализе, проведенном в 
работах [11, 12] в качестве наиболее эффективного 
алгоритма в данной группе выберем ААП. 

 
Рис. 9. Результаты моделирования для ААП-алгоритмов 
и входного воздействия в виде белого шума. 

 
Рис. 10.  Результаты моделирования для ААП-
алгоритмов и входного воздействия в виде речевого 
сигнала (электрическое эхо). 

 
Рис. 11. Результаты моделирования для ААП-
алгоритмов и входного воздействия в виде  речевого 
сигнала (акустическое эхо). 

 
Группа IV. Решетчатые (лестничные) алгоритмы 

Перейдем к рассмотрению последней группы адаптивных 
алгоритмов, которые могут быть использованы в классической 
схеме ЭК. Алгоритмы данной группы не нашли столь широкого 
применения как, например, различные модификации алгорит-
мов МНК и РНК. Основной причиной «непопулярности» данных 
алгоритмов является требование реализации АЦФ по решет-
чатой структуре, которая является концептуально более слож-
ной по сравнению с прямой формой построения цифрового 
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фильтра. Однако использование решетчатой структуры АЦФ 
может быть крайне выгодным при работе с нестационарными 
сигналами, поскольку такой подход обеспечивает частичную 
декорреляцию входного воздействия, что положительно влияет 
на скорость и точность настройки АЦФ. Кроме того, решетчатая 
структура обладает свойством модульности, то есть АЦФ мо-
жет быть представлен набором однотипных элементарных 
звеньев (модулей) решетки, соединенных в определенном 
порядке, что дает преимущества при практической реализации 
на базе цифровых процессорах обработки сигналов.  

Для анализа возьмем следующие алгоритмы, использую-
щие решетчатую структуру АЦФ: РНК (#РНК), градиентный 
алгоритм (#ГА) и РНК на основе QR-разложения (#QR-РНК) [6, 
10].  

В анализируемой группе алгоритмов в качестве управляю-
щих параметров выступают две величины: λ  (по аналогии c 
алгоритмами группы II) для алгоритмов #РНК и  #QR-РНК и µ  
(по аналогии c алгоритмами групп I, III) для #ГА. В ходе экспе-
риментов были подобраны значения, дающие наилучшие ре-
зультаты по точности и скорости настройки. 

На рис. 12 изображены результаты моделирования работы 
алгоритмов группы IV, когда на вход поступает белый шум. Из 
графиков видно, что алгоритм #ГА уступает в точности (ERLE 
меньше на 4 – 5 дБ) и скорости настройки (примерно в 2 – 2,5 
раза медленнее) алгоритмам #РНК и #QR-РНК. Такая же кар-
тина наблюдается, когда на вход подается речь (рис. 13, 14). 
Поэтому в данной группе в качестве наилучшего алгоритма 
выберем  #РНК, так как алгоритм #QR-РНК не подходит по тем 
же причинам, что и QR-РНК (см. выше). 

 

 
Рис. 12. Результаты моделирования для алгоритмов, 
использующих решетчатую структуру АЦФ  
и входного воздействия в виде белого шума. 

 
Рис. 13. Результаты моделирования для алгоритмов, ис-
пользующих решетчатую структуру АЦФ и входного воз-
действия в виде речевого сигнала (электрическое эхо). 

 
Рис. 14. Результаты моделирования для алгоритмов, 
использующих решетчатую структуру АЦФ и входного 
воздействия в виде речевого сигнала (акустическое эхо). 

Проведенный анализ позволил выбрать из обширно-
го круга различных алгоритмов адаптации четыре наи-
более эффективных, а именно НМ-МНК, Х-РНК, ААП и 
#РНК, которые и будут использоваться для дальнейшего 
анализа в субполосной схеме реализации ЭК. 

Адаптация в частотной области  
Перед тем как перейти к исследованию точностных ха-

рактеристик ЭК, использующего многоскоростную обработку 
сигнала, рассмотрим еще одну очень важную группу алго-
ритмов — МНК-алгоритмы, работающие в частотной облас-
ти. Для эхо-трактов, имеющих достаточно протяженную им-
пульсную характеристику, и работе с нестационарными воз-
действиями данные алгоритмы являются серьезной альтер-
нативой в плане соотношения эффективности и вычисли-
тельных затрат методам адаптации АЦФ во временной об-
ласти, а также субполосным схемам построения АЦФ. 

В настоящее время наибольшей популярностью поль-
зуются следующие МНК-алгоритмы, работающие в частот-
ной   области:    блочный   МНК  с   ограничениями (БЧ-
ОМНК), блочный МНК без ограничений (БЧ-МНК), секцио-
нированный БЧ-ОМНК (СБЧ-ОМНК), секционированный 
блочный МНК без ограничений (СБЧ-МНК), МНК на основе 
ДПФ (ДПФ-МНК) и МНК на основе ДКП (ДКП-МНК). (В за-
рубежной литературе эти алгоритмы обозначаются как 
Frequency Domain Adaptive Filter (FDAF), Unconstrained 
FDAF (UFDAF), Partitioned Block FDAF (PBFDAF), 
PBUFDAF, Transform Domain Adaptive Filter DFT (tdaDFT) и 
tdaDCT соответственно) [6]. При этом последние два алго-
ритма не являются блочными. 

Поскольку данное семейство алгоритмов является мо-
дификацией алгоритмов группы I, использующей пря-
мое/обратное БПФ для свертки в частотной области, то 
кроме шага адаптации µ , в данных алгоритмах в качестве 
регулирующих параметров выступают коэффициент забы-
вания λ  (по аналогии с РНК-алгоритмами) и размер блока 
обрабатываемых данных (число, написанное через дефис 
на представленных рисунках). В ходе моделирования были 
найдены значения µ  и λ , дающие наилучшие показатели 
по точности настройки АЦФ для различных размеров бло-
ка обрабатываемых данных. Для алгоритмов БЧ-ОМНК, 
БЧ-МНК и СБЧ-ОМНК 1µ = , для СБЧ-МНК 0,5µ = , а для  
ДПФ-МНК, ДКП-МНК 0,01µ = . При этом для всех пере-
численных алгоритмов 0,9λ = .  
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Рис. 15. Результаты моделирования для МНК-
алгоритмов, работающих в частотной области  
и входного воздействия в виде белого шума. 

Результаты экспериментов, проведенных по ана-
логии с вышеописанной методикой, представлены на 
рис. 15 – 17. Для случая белого шума все рассмат-
риваемые алгоритмы за исключением алгоритмов 
без ограничений дают примерно одинаковые резуль-
таты по точности настройки (рис. 15). На рис. 16, 17, 
где показаны результаты моделирования работы ЭК 
для речевого сигнала, также видно, что ДКП-МНК и 
ДПФ-МНК обладают лучшей точностью по сравнению 
с алгоритмами БЧ-МНК и СБЧ-МНК, хотя не сильно 
отличаются по результатам от алгоритмов БЧ-МНК и 
БЧ-ОМНК. Из рисунков видно, что все алгоритмы без 
ограничений дают худшие по точности результаты, 
чем алгоритмы с ограничениями. Это объясняется 
тем, что в алгоритмах БЧ-МНК и СБЧ-МНК использу-
ется всего 3 БПФ/ОБПФ, в то время как в  алгорит-
мах с ограничениями используется 5 [6]. За счет это-
го, алгоритмы БЧ-МНК и СБЧ-МНК с одной стороны 
имеют преимущества в вычислительном плане, од-
нако проигрывают в точности и скорости настройки. 
Таким образом, в данной группе алгоритмов наибо-
лее эффективными являются  БЧ-МНК, СБЧ-МНК и 
ДКП-МНК и ДПФ-МНК.  

Для получения общей картины проведенного 
сравнительного анализа в рамках схемы классиче-
ского ЭК и ЭК, работающего в частотной области, 
изобразим наиболее эффективные по точности ал-
горитмы из каждой рассмотренной группы для раз-
личных видов входных воздействий и двух видов 
эхо-трактов (рис. 18 – 20). 

 

 
Рис. 16. Результаты моделирования для алгоритмов, 
работающих в частотной областии входного воздей-
ствия в виде речевого сигнала (электрическое эхо). 

 
Рис. 17. Результаты моделирования для алгоритмов, 
работающих в частотной области и входного воздей-
ствия в виде речевого сигнала (акустическое эхо). 

 
Рис. 18. Сравнительный анализ алгоритмов для входного 
воздействия в виде белого шума (электрическое эхо). 

 
Рис. 19. Сравнительный анализ алгоритмов для вход-
ного воздействия в виде речи (электрическое эхо). 

 
Рис. 20. Сравнительный анализ алгоритмов для вход-
ного воздействия в виде речи (акустическое эхо). 

Субполосная схема реализации ЭК 
Далее перейдем к анализу точностных характе-

ристик адаптивного ЭК, использующего многоско-
ростную обработку сигналов [2]. В экспериментах  
исследуем эффективность применения различных 
банков фильтров (БФ) в совокупности с выбранны-
ми выше адаптивными алгоритмами.  
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Применение многоскоростной обработки сигналов в 
задачах адаптивной эхо-компенсации целесообразно 
лишь в случае значительной протяженности ИХ эхо-
тракта, как в случае акустическое эхо-тракта ( 128N ). 
Когда же ИХ эхо-тракта имеет небольшую длительность 
( 128N ≤ ), задача адаптивной эхо-компенсации доста-
точно эффективно решается в рамках классического под-
хода. Поэтому в качестве идентифицируемой системы 
для дальнейших экспериментов возьмем акустический 
эхо-тракт, показанный на рис. 2, а в качестве входного 
сигнала – тот же речевой сигнал, который применялся 
для исследования точностных характеристик классиче-
ской схемы адаптивного ЭК. 

Как уже упоминалось выше, существует достаточно 
большое количество всевозможных вариантов построе-
ния подсистем анализа-синтеза и методик их расчета.   
Для экспериментов выберем следующие виды БФ: БФ с 
максимальной децимацией и почти полным восстановле-
нием ( ПВ

МБФ≈ ) на 2 и 8 каналов, рассчитанные по методи-
ке [13] и  БФ с немаксимальной децимацией (БФНМ) на 3 и 
7 каналов, рассчитанные по методикам [14] и  [15] соот-
ветственно.   Такой выбор, конечно же, не является все-
объемлющим, но в рамках поставленной задачи позволит 
проследить взаимосвязь между точностью настройки 
субполосного ЭК и  основными характеристиками исполь-
зуемых в его БФ: коэффициентом децимации M ,   чис-
лом каналов L   и порядком каналообразующих фильт-
ров Nπ . На рис. 21 – 24 показаны логарифмические АЧХ   
(ЛАЧХ)  выбранных БФ.   Изображая ЛАЧХ  БФ,  здесь  

подразумевается БФ, входящий в подсистему анализа. 
Результаты проведенных исследований для различных 

БФ и различных алгоритмов адаптации показаны на рис. 
25 – 28. Как видно из рисунков, наиболее эффективной по 
точности для всех адаптивных алгоритмов оказывается 
схема ЭК на основе 3-БФНМ (рис. 22). При этом наилучшее 
подавление (порядка 60 дБ) для этой схемы построения 
субполосного ЭК достигается при использовании алгорит-
мов Х-РНК и #РНК (рис. 26, 28). Для случая НМ-МНК (рис. 
25) очевидно преимущество использования БФНМ, дающих 
подавление около 40 дБ. Субполосный ЭК на основе 

ПВ
МБФ≈  для аналогичного случая позволяет получить ERLE 

лишь около 30 дБ. При использовании ААП результаты для 
всех схем субполосного ЭК не сильно отличаются по зна-
чениям ERLE и находятся в пределах 30 дБ (рис. 27). 

Увеличение числа каналов БФ не приводит, к каким 
бы-то ни было заметным улучшениям в точности на-
стройки адаптивного ЭК (рис. 25 – 28). Это объясняет-
ся тем, что во всех экспериментах с субполосной схе-
мой ЭК порядок канального АЦФ SBN =352. При анали-
зе эхо-тракта в рамках ограниченного частотного отрез-
ка АЧХ, большой порядок АЦФ приводит к замедлению 
процесса настройки ЭК. Однако такой выбор позволяет 
справедливо сопоставлять результаты экспериментов 
для субполосной и классической схем ЭК. Вопросы вы-
бора числа каналов и порядка канального АЦФ субпо-
лосного ЭК для достижения выигрыша по вычислитель-
ным затратам и уровню подавления будут рассмотрены 
в следующих публикациях. 

 
 

 
Рис. 21. ЛАЧХ двухканального БФМ (2-БФМ : 2M = ; 

125Nπ = ). 

 
Рис. 23. ЛАЧХ семиканального БФНМ (7-БФНМ : 

10,10,10,10, 4, 4, 2M = ; 201Nπ = ). 

 
Рис. 22. ЛАЧХ трехканального БФНМ (3-БФНМ : 

2, 3, 2M = ; 75Nπ = ). 

 
Рис. 24. ЛАЧХ восьмиканального БФМ (8-БФМ: 8M = ; 

190Nπ = ). 
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Рис. 25. Сравнительный анализ точности субполосно-
го адаптивного ЭК для различных типов БФ при  
использовании НМ-МНК (акустическое эхо). 

 
Рис. 26. Сравнительный анализ точности субполосно-
го адаптивного ЭК для различных типов БФ при  
использовании Х-РНК (акустическое эхо). 

 

 
Рис. 27. Сравнительный анализ точности субполосно-
го адаптивного ЭК для различных типов БФ при ис-
пользовании ААП (акустическое эхо). 

 
Рис. 28. Сравнительный анализ точности субполосно-
го адаптивного ЭК для различных  типов БФ при ис-
пользовании #РНК (акустическое эхо). 

 
Подведем итог для субполосной схемы ЭК. В работе 

[16] было показано, что при использовании  БФМ задача 
прямого моделирования эффективно решается лишь 
при наличии дополнительных кросс-фильтров, устра-
няющих элайзинг в переходной зоне, иначе резко сни-
жается качество подавления и теряется смысл исполь-
зования многоскоростной обработки. Здесь же было 
отмечено, что  избежать использования кросс-фильтров 
можно путем применения БФМ, отличающихся хорошими 
свойствами частотной избирательности, либо примене-
нием БФНМ.  

Проведенные выше эксперименты показали, что суб-
полосный ЭК на основе различных БФНМ дает высокие 
показатели по точности настройки, превосходящие клас-
сическую схему ЭК для каждого из четырех выбранных 
ранее адаптивных алгоритмов (НМ-МНК, Х-РНК, ААП и 
#РНК). При этом БФМ с высокими показателями частот-
ной независимости, используемые в данных экспери-
ментах, также дают результаты, превосходящие класси-
ческую схему ЭК по уровню ERLE. Таким образом, на-
ряду с БФНМ в задачах адаптивной эхо-компенсации мо-
гут также эффективно применяться БФМ, хотя при этом 
следует уделять особое внимание свойствам частотной 
избирательности используемого БФ, то есть искать ком-
промисс между порядком фильтра-прототипа и допус-
тимым перекрытием соседних субполосных каналов.  

Заключение 
На протяжении длительного времени теория адаптивной 

фильтрации находит широкое применение во многих техни-
ческих приложениях, одним из которых является эхо-
компенсация в системах телекоммуникаций. Большое раз-
нообразие адаптивных алгоритмов и возможность реализа-
ции эхо-компенсатора по одной из трех схем построения 
дает свободу выбора, но при этом остается открытым во-
прос о том насколько будет эффективен выбранный метод?  

В настоящей статье сделана попытка ответить на этот 
неоднозначный вопрос. Вначале были выделены четыре 
группы адаптивных алгоритмов, в рамках которых прово-
дился анализ. На примере классической схемы из каждой 
группы был отобран один, наиболее эффективный алго-
ритм, показывающий высокие показатели подавления для 
различных условий проведения эксперимента. Полученные 
таким образом четыре алгоритма были использованы для 
дальнейшего анализа эффективности применения субпо-
лосной схемы построения эхо-компенсатора.  Рассмотрен 
подход с адаптацией в частотной области.   

Проведенные исследования показали, что применение 
субполосной схемы построения эхо-компенсатора в задаче 
компенсации акустического эха, столь актуальной в послед-
нее время, дает заметный выигрыш в плане эффективно-
сти. Наиболее удачным сочетанием при этом является ис-
пользование БФНМ и алгоритмов Х-РНК, #РНК. 
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УДК 621.391 

АЛГОРИТМЫ ФОРМИРОВАНИЯ ДИАГРАММЫ НАПРАВЛЕНОСТИ АДАПТИВНОЙ 
АНТЕННОЙ РЕШЕТКИ В ОБРАТНОМ И ПРЯМОМ КАНАЛАХ СОТОВОЙ СИСТЕМЫ 
СВЯЗИ 

Манелис В.Б., Каюков И.В. 

 
Введение 

Одним из перспективных методов улучше-
ния характеристик современных систем сото-
вой связи является применение адаптивных 
антенных решеток (ААР) на базовых станци-
ях. Параметры ААР подстраиваются к изме-
няющейся помехово-сигнальной обстановке, 
что позволяет для каждого абонента осуще-
ствлять эффективную пространственную се-
лекцию. Это приводит к увеличению емкости системы 
связи, улучшению качества связи, расширению зоны 
обслуживания и т. д. [1-4]. Управление ААР может 
осуществляться цифровым методом, что позволяет 
реализовать относительно сложные алгоритмы обра-
ботки. В связи с этим системы сотовой связи 3-го и 4-
го поколений предусматривают возможность исполь-
зования ААР на базовых станциях [6,7].  

В системах с кодовым разделением каналов 
(CDMA) все пользователи одновременно используют 
один и тот же частотный ресурс. Временная структура 
сигналов различных абонентов сотовой CDMA систе-
мы связи является различной за счет использования 
каждым абонентом уникального кода. Это позволяет 
для каждого абонента формировать индивидуальную 
диаграмму направленности (ДН) ААР. Формирование 
ДН в обратном канале (от абонентской станции к ба-
зовой) осуществляется посредством взвешенного 
суммирования сигналов элементов ААР. В прямом 
канале (от базовой станции к абонентской) сигнал 
передается с каждого элемента ААР после предвари-
тельного умножения на соответствующий весовой 
коэффициент.  

При функционировании ААР большое значение 
имеет влияние взаимных помех. В связи с тенденцией 
повышения скорости передачи данных вклад сигналов 
различных пользователей в многопользовательскую 
помеху может быть различен. В ячейке сотовой сис-
темы кроме некоторого числа низкоскоростных голо-
совых абонентов могут присутствовать пользователи, 
осуществляющие высокоскоростную передачу дан-
ных. Мощность сигналов последних на базовой стан-
ции может быть в десятки раз выше мощности сигна-
лов низкоскоростных абонентов. Поэтому сигналы 
высокоскоростных пользователей являются мощными 
пространственно сосредоточенными помехами для 
сигналов низкоскоростных абонентов. Таким образом, 
прием полезного сигнала в обратном канале осущест-
вляется не только на фоне аддитивного пространст-

венно-временного белого шума, но и на фоне мощных 
пространственно-сосредоточенных помех, подавле-
ние которых необходимо. Известные упрощенные ал-
горитмы ААР в обратном канале [3] этого не учиты-
вают, что может приводить к существенному ухудше-
нию их характеристик.  

В данной работе рассматривается сотовая систе-
ма связи, в которой прямой и обратный каналы ис-
пользуют различный частотный ресурс (FDD систе-
ма). Различие несущих частот в прямом и обратном 
каналах может приводить к существенно различному 
характеру их многолучевости. Поэтому использование 
вектора весовых коэффициентов элементов антенной 
решетки, полученного при приеме сигнала в обратном 
канале [3], нецелесообразно для передачи сигнала в 
прямом канале, поскольку характер сложения сигна-
лов различных лучей на антенне мобильной станции 
является непредсказуемым. В этой ситуации форми-
рование ДН ААР в прямом канале должно осуществ-
ляться в соответствии с направлением распростране-
ния сигнала на мобильную станцию и угловой обла-
стью переотражателей канала распространения. В 
данной работе рассматриваются относительно не-
большие угловые области переотражателей, не пре-
вышающие 30°, что часто соответствует условиям 
функционирования сотовых систем связи [5]. Поэтому 
для  формирования ДН необходимо оценить лишь 
направление прихода сигнала мобильной станции с 
малоэлементной ААР. 

Особенностью задачи формирования ДН в прямом 
канале, рассматриваемой в данной работе, является 
невозможность регулировки ДН по управляющим сиг-
налам с мобильной станции, поскольку такой режим 
обратной связи не поддерживается используемыми в 
настоящее время мобильными терминалами.  

Использование традиционных алгоритмов оценки 
направления прихода сигнала мобильной станции [3] 
в явном виде может приводить к существенным ошиб-
кам из-за наличия мощных помех (высокоскоростных 

Разработаны алгоритмы формирования диаграммы направлен-
ности адаптивной антенной решетки на базовой станции сотовой
системы связи с кодовым разделением каналов в обратном и пря-
мом каналах. Алгоритмы эффективно функционируют в присутст-
вии мощных помех, вызванных высокоскоростными абонентами 
системы. Методом компьютерного моделирования выполнен ана-
лиз предложенных алгоритмов. Показана их высокая эффектив-
ность по сравнению с альтернативными алгоритмами. 
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мобильных пользователей), пространственно сосре-
доточенных в относительно небольшом угловом сек-
торе. В этом случае оценка направления прихода сиг-
нала может ошибочно выноситься в пользу направле-
ния на помехи.  

В работе предлагается эвристический подход к оцен-
ке направления прихода сигнала мобильной станции и 
разрабатываются алгоритмы формирования диаграммы 
направленности в прямом и обратном каналах, эффек-
тивно функционирующие в присутствии мощных про-
странственно сосредоточенных помех. 

Постановка задачи 

Рассмотрим одного из абонентов сотовой системы 
связи cdma2000 [6]. Полагаем, что момент прихода сиг-
нала от этого абонента и несущая частота точно извест-
ны. Рассмотрим для определенности линейную эквиди-
стантную ААР. На ее элементах наблюдается реализация  

( ) ( ) ( ) ( ), 1,n n n nu t s t p t v t n N= + + = , (1) 

где 1,n N=  – номер элемента антенной решетки, N  – 
число элементов ААР, ( )nv t  – пространственно-
временной белый гауссовский шум, ( )np t  – помеха 
высокоскоростных пользователей,  

0( ) ( ) ( )cos( ( )), 1,n ns t A t Q t t t n Nω ψ= − =  (2) 

– полезный сигнал мобильного абонента, представляю-
щий собой в общем случае суперпозицию сигналов мно-
гих переотражателей, 0ω  – несущая частота,  

( ) [ ]( ) ( ) 2 ( 1)sin ( ) , 1,n t t d n t n Nψ ϕ π λ θ= + − =
  

– фаза полезного сигнала на элементах антенной ре-
шетки, λ  – длина волны, d  – расстояние между со-
седними элементами ААР, ( )tθ  – направление прихо-
да сигнала, отсчитываемое от нормали к ААР и изме-
няющееся в пределах угловой области переотражате-
лей, ( )A t , ( )tϕ  – случайно изменяющиеся во времени 
амплитуда и начальная фаза сигнала, приближенно 
одинаковые для различных элементов антенной ре-
шетки, 

, ,
1 1

( ) ( ) ( ) ( )
kJK

k i k i
k i

Q t I t P t b G t
= =

 
= + ⋅ 

  
∑∑  (3) 

 – передаваемый видеосигнал, ( )I t  – скремблирующая 
псевдослучайная последовательность мобильного або-
нента, ( )P t  – пилот сигнал, предназначенный для син-
хронизации и оценки канала, 

, , 1, , 1,k i kb i J k K= =  – 
информационные параметры, которые принимают зна-
чения ±1, K  – количество информационных каналов, 

, 1,kJ k K=  – количество символов информационных 
каналов на рассматриваемом интервале, 

, ( )k iG t  – 
псевдослучайная последовательность i -го символа k -
го информационного канала. Функции 

, ( )k iG t  ортого-
нальны друг другу и пилот-сигналу ( )P t . 

В результате преобразования входного сигнала (1) 
на видеочастоту  

0( ) [ ( )exp( )], 1,n nx t LPF u t j t n Nω= =   

 

и дискретизации в каждом элементе антенной решетки 
формируются отсчеты комплексного сигнала  

( ) ( ) ( ) , 1,n i n ix t x t t t dt n Nδ= − =∫ , (4) 

( )δ ⋅  – дельта функция. Далее при приеме данных осу-
ществляется пространственная обработка, которая со-
стоит во взвешивании и суммировании входных сигна-
лов элементов антенной решетки  

( )

1
( ) ( )

N
R

i n n i
n

y t w x t
=

= ∑ . (5) 

Задача заключается в том, чтобы по наблюдае-
мым данным осуществить адаптацию комплексных 
коэффициентов антенной решетки ( ) , 1,R

nw n N=  с це-
лью достижения их оптимальных (в некотором смыс-
ле) значений.  

Для передачи данных в прямом канале по входным 
данным (4)   необходимо   также   оценить   средний   
угол   прихода  θ   сигнала мобильной станции.  

Обратный канал 

Существуют два основных подхода к определению 
весовых коэффициентов ААР. Первый использует их 
прямую оценку [8], основанную на одном из критериев, 
например, минимуме среднеквадратической ошибки 
(MMSE). Этот подход позволяет сразу получить весовые 
коэффициенты, что важно при быстро меняющихся ус-
ловиях приема. Однако, он имеет слишком высокую вы-
числительную сложность, поскольку связан с обращени-
ем матрицы. Второй подход определения весовых ко-
эффициентов ААР – итеративная пошаговая процедура. 
Вычислительная сложность этого подхода существенно 
меньше, а устойчивость к помехово-шумовому воздей-
ствию выше. Поэтому в дальнейшем будем использо-
вать итеративный подход. 

Весовые коэффициенты ААР будем искать по крите-
рию максимума отношения сигнал/(помеха+шум). Най-
дем функцию стоимости для адаптации в обратном ка-
нале в соответствии с этим критерием.  

Рассмотрим квазистационарный интервал (из J  от-
счетов входного сигнала (4)), на котором величины 

( ), ( ), ( )A t t tϕ θ  можно считать приблизительно посто-
янными. Можно показать, что оценка максимального 
правдоподобия отношения сигнал/(помеха+шум) на 
этом интервале равна [9] 

2

2

X
Z

J Y X
=

−

, (6) 

где 

( ) *

1 1
( ) ( )

N J
R

n n i i
n i

X w x t Q t
= =

= ∑ ∑ , (7) 

( )*( ) ( )
,

1 1

N N
R R

n m n m
n m

Y w w K
= =

= ∑∑ , (8) 

*
,

1
( ) ( ), , 1,

J

n m n i m i
i

K x t x t n m N
=

= =∑  (9) 
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 – элементы корреляционной матрицы входного сигнала 
на различных элементах ААР, *( )⋅  – операция ком-
плексного сопряжения. 

Заметим, что вычитаемое в знаменателе (6) не 
влияет на положение его максимума по весовым коэф-
фициентам ( ) , 1,R

nw n N= . Формирование величины 
(7) требует оценки неизвестных информационных пара-
метров, что приводит к существенному усложнению 
реализации этой величины. В этой связи рассмотрим 
функцию стоимости [10] 

2
Z X Y= , (10) 

использующую вместо (7) величину 

( )

1

N
R

n n
n

X w r
=

= ∑ , (11) 

* *

1
( ) ( ) ( ), 1,

J

n n i i i
i

r x t I t P t n N
=

= =∑  (12) 

 – комплексные корреляционные отклики пилот-сигнала 
элементов антенной решетки. 

Учитывая (3), можно показать, что детерминирован-
ные составляющие (7) и (11) совпадают с точностью до 
множителя, равного отношению мощности пилот-канала 
к суммарной мощности передаваемого сигнала. То есть 
при высоком отношении сигнал/(помеха +шум) положе-
ния максимумов функций (6) и (10) по весовым коэффи-
циентам ( ) , 1,R

nw n N=  совпадают. Поэтому целесо-
образно использование функции стоимости (10), ввиду 
простоты ее реализации.  

Известно, что при отсутствии шума и помех функция 
стоимости (10) становится сингулярной и не способна 
обеспечить адаптацию весовых коэффициентов. В этой 
связи модифицируем ее за счет небольшого увеличения 
диагональных элементов корреляционной матрицы сиг-
нала на элементах антенной решетки по сравнению с 
исходной корреляционной матрицей (9). 

, , , , , 1,n m n m n mK K n m Nβ δ= + = , (13) 

,n mδ  – символ Кронекера, β  – некоторая малая вели-
чина. Такая коррекция снимает сингулярность с функции 
стоимости (10) и обеспечивает также эффективную 
адаптацию весовых коэффициентов  в отсутствии шума 
и помех. 

Период адаптации ( L  отсчетов) может быть отличен 
от длительности интервала формирования функции 
стоимости ( J  отсчетов). В этом случае комплексные 
корреляционные отклики пилот сигнала nr  (12) и эле-
менты корреляционной матрицы 

,n mK , , 1,n m N=  (9) 
формируются с помощью скользящего окна, как показа-
но на рис. 1. 

 

 
Рис. 1. Период адаптации и длительность скользяще-
го окна при формировании функции стоимости об-
ратного канала 

Модифицированная функция стоимости (10) мак-
симизируется в пространстве весовых коэффициен-
тов ( ) , 2,R

nw n N=  посредством одной из итеративных 
процедур. Весовой коэффициент ( )

1
Rw  служит нача-

лом отсчета в амплитудно-фазовом пространстве 
комплексных коэффициентов и полагается равным 
единице. Были реализованы различные итеративные 
процедуры: симплексный метод, метод покоординат-
ного спуска, градиентный метод и метод наискорей-
шего спуска [11]. 

На рис. 2 представлена схема адаптивного приема 
сигналов многих абонентов. 

 
 

 
Рис. 2. Схема функционирования ААР при приеме сигнала многих абонентов 
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Прямой канал 

Алгоритм формирования ДН в прямом канале осно-
ван на оценке угла прихода сигнала мобильной станции. 
Диаграмма направленности формируется таким обра-
зом, чтобы её максимум соответствовал оценке средне-
го направления прихода сигнала θ . Весовые коэффи-
циенты элементов ААР при этом имеют вид  

( )( )( ) exp[ 2 1 sin( )], 1,F
nw j d n n Nπ λ θ= − = . (14) 

В случае многолучевого (во времени) канала рас-
пространения на базовой станции определяется на-
правление прихода наиболее сильной компоненты мно-
голучевого сигнала мобильного абонента. Это направ-
ление рассматривается как основное при распростране-
нии сигнала от базовой станции к мобильной, и макси-
мум диаграммы направленности формируется в этом 
направлении.  

Предлагаемый эвристический алгоритм оценки 
среднего угла прихода сигнала мобильного абонента 
использует результаты накопления пилот сигнала на 
различных элементах ААР, а также весовые коэффици-
енты обратного канала [12]. При этом в обратном канале 
должен использоваться один из алгоритмов подавления 
помех, например, рассмотренный в предыдущем разде-
ле алгоритм, который основан на максимизации отно-
шения сигнал/(помеха + шум). 

Оценка среднего угла прихода формируется сле-
дующим образом. Для каждого из L  исследуемых на-
правлений , 1,i i Lθ =  формируется по M  комплексных 
корреляционных откликов пилот сигнала  

,
1

( ) ( ) , 1,
N

k i n i n k
n

X w r k Mθ θ
=

= =∑ ,  (15) 

где ( ) ( )( ) exp 2 1 sin , 1,n i iw j d n n Nθ π λ θ = − =    

– весовые коэффициенты, соответствующие направле-
нию 

iθ ,   
, , 1, , 1,n kr k M n N= =  – комплексные корре-

ляционные отклики пилот-сигнала на выходе корреля-
тора n -го элемента антенной решетки, последователь-
но сформированные по J  отсчетам входного сигнала 
аналогично. Далее для увеличения отношения сиг-
нал\шум и усреднения по углу прихода выполняется 
некогерентное накопление M  сформированных ком-
плексных корреляционных откликов 

1
( ) ( )

M

i k i
k

Z Xθ θ
=

= ∑ . (16) 

Число некогерентных накоплений M  выбирается 
достаточным для эффективного усреднения таким об-
разом, чтобы полная длительность некогерентного на-
копления составляла несколько периодов замираний 
сигнала.  

Формируются дискретные значения диаграммы на-
правленности антенной решетки в обратном канале 

( ) *

1
( ) ( )( )

N
R

i n n i
n

F w wθ θ
=

= ∑ , (17) 

где ( ) , 1,R
nw n N=  – вектор весовых коэффициентов,  

полученный при адаптации антенной решетки в обрат-
ном канале. 

Сформированные функции (16), (17) далее норми-
руются 

( ) ( ) max ( )i i iZ Z Zθ θ θ= , (18) 

( ) ( ) max ( )i i iF F Fθ θ θ= . (19) 

Функция стоимости в прямом канале для дискретных 
значений угла прихода , 1,i i Lθ =  формируется в виде 
взвешенной суммы нормированных величин (18), (19) 

( ) ( ) ( )i i iR Z Fθ θ α θ= + . (20) 

Искомая оценка θ  среднего угла прихода сигнала 
мобильной станции определяется по положению макси-
мума функции стоимости прямого канала (20) 

arg max ( )i

i

Rθ θ
θ

= . (21) 

Благодаря второму слагаемому в (20), сформиро-
ванная функция стоимости оценки угла прихода сигнала 
мобильного абонента обладает свойством подавления 
помех. Требования к выбору параметра α  противоре-
чивы. С одной стороны, с увеличением α  усиливается 
эффект подавления направлений на помехи. С другой 
стороны, при наличии мощных помех, угловое положе-
ние которых близко к направлению на мобильную стан-
цию, максимум ДН обратного канала (17) может быть 
смещен относительно направления на мобильную стан-
цию, что приводит к ошибке в оценке среднего угла при-
хода. Рекомендуемое значение α , установленное в 
результате моделирования большого количества раз-
личных пространственных помехово-сигнальных конфи-
гураций, 0.4α = . 

В случае медленного фединга, когда качество от-
дельных оценок (21) из-за глубоких замираний может 
быть неудовлетворительным, целесообразно произ-
водить фильтрацию потока этих оценок, так как угло-
вое положение абонента в этом случае меняется 
медленно. 

Результаты моделирования  

Для анализа разработанных алгоритмов формиро-
вания ДН в обратном и прямом каналах было выпол-
нено их имитационное компьютерное моделирование 
для различных пространственных помехо-сигнальных 
конфигураций. Помехи представляли собой сигналы 
высокоскоростных пользователей. Моделировался ка-
нал распространения с несколькими эффективными 
отражателями, равномерно распределенными в пре-
делах круга с центром в точке расположения мобиль-
ной станции [13]. Пространственно-временные 
замирания принимаемых сигналов мобильного 
абонента и помех определялись скоростью их 
движения, несущей частотой сигнала и расположением 
переотражателей канала распространения.  

Были выбраны следующие параметры алгоритмов:  

,
1

1
100

N

n n
n

K
N

β
=

= ∑ , 256J = , 96M = ,  

что соответствовало формированию оценки угла прихо-
да сигнала через каждые 0.02 с., число исследуемых 
направлений в пределах 120-градусного сектора 33L = . 
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Предлагаемый алгоритм формирования ДН в обрат-

ном канале предполагает максимизацию модифициро-
ванной функции стоимости в пространстве весовых ко-
эффициентов одним из итеративных методов. Сравнение 
различных методов адаптации весовых коэффициентов 
показало, что в среднем все рассмотренные итеративные 
процедуры обеспечивают примерно одинаковые характе-
ристики. Более высокая скорость сходимости, свойствен-
ная методам адаптации первого порядка (градиентный 
метод и метод наискорейшего спуска) в условиях относи-
тельно низких отношений сигнал-шум не обеспечивает 
выигрыш по сравнению с методами адаптации нулевого 
порядка (симплексный метод и метод покоординатного 
спуска), которые оказываются достаточно устойчивыми к 
помехово-шумовому воздействию. 

Для сравнения было выполнено моделирование 
некоторых альтернативных алгоритмов функционирования 
ААР в обратном канале: алгоритма MRС и алгоритма вы-
бора диаграммы направленности из фиксированного на-
бора (Switching beam) [3]. В алгоритме MRС весовые ко-
эффициенты ААР определяются как величины, комплекс-
но сопряженные оценкам комплексных амплитуд в эле-
ментах антенной решетки. В алгоритме Switching Beam 
диаграмма направленности из заданного набора диаграмм 
выбирается по максимуму некогерентного накопления 
комплексных корреляционных откликов пилот-сигнала. 

Сравнение предложенного и альтернативных алго-
ритмов функционирования ААР в обратном канале для 
различных помехо-сигнальных конфигураций показало, 
что предлагаемый алгоритм практически всегда обеспе-
чивает выигрыш в характеристиках по сравнению с аль-
тернативными алгоритмами. Этот выигрыш существен-
но зависит от числа и положения высокоскоростных по-
мех и может достигать значительных величин. Для от-
дельных конфигураций оба альтернативных алгоритма 
становятся неработоспособными. В то же время предла-
гаемый алгоритм функционирует удовлетворительно, 
гибко регулируя диаграмму направленности антенной 
решетки в зависимости от положения помех и осущест-
вляя их эффективное подавление.  

Для примера на рис. 3-а, рис. 4-а приведены 
зависимости вероятности битовой ошибки BER от 
отношения сигнал-шум предложенного и 
альтернативных алгоритмов для двух помехо-
сигнальных конфигураций рис. 3-б, рис. 4-б, параметры 
которых приведены в табл. 1, табл. 2 соответственно. 
Здесь № обозначает источник полезного сигнала или 
помехи (0 – соответствует рассматриваемому абоненту, 
другие номера соответствуют помехам). Система связи 
[6] предусматривает помехоустойчивое кодирование, 
поэтому представляет интерес только рабочая область 
BER=0.05÷0.15. 

Табл. 1. Конфигурация 1 

№ Угол  
прихода 

Угловая 
область 

Скорость, 
км/ч. 

0 -5° 15.79° 100 

1 -20.46° 16.32° 100 
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Рис.3.  Зависимость вероятности битовой ошибки от 
отношения сигнал/шум, конфигурация 1 

Табл. 2. Конфигурация 2 

№ 
Угол 

прихода 
Угловая 
область 

Скорость, 
км/ч. 

0 -14 13.55 100 

1 -31 14.5 95 

2 1 15.84 90 
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Рис.4.  Зависимость вероятности битовой ошибки от 
отношения сигнал/шум, конфигурация 2 



 

 40 

В прямом канале для сравнения наряду с пред-
лагаемым моделировался альтернативный Switch-
ing beam алгоритм определения направления при-
хода сигнала [3]. Отличие Switching beam алгорит-
ма оценки угла прихода сигнала состоит в том, что 
для него решение выносится по положению макси-
мума функции (16), а не (20), как в предлагаемом 
алгоритме.  

Качество функционирования ААР в прямом 
канале характеризовалось средним энергетическим 
проигрышем и вероятностью грубой ошибки. Энер-
гетический проигрыш рассчитывался по отношению 
к случаю, когда направление максимума ДН совпа-
дает с направлением на мобильную станцию. 
Ошибка при формировании ДН в прямом канале 
считалась грубой, если энергетический проигрыш 
превышает 6дБ. Наличие грубой ошибки может ус-
ловно означать разрыв связи в прямом канале и 
является наиболее важной характеристикой алго-
ритма. Из анализа характеристик, полученных для 
большого числа помехо-сигнальных конфигураций 
при рабочем отношении сигнал-шум, следует, что 
энергетические потери предлагаемого алгоритма – 
малы. Для 15 из 16 рассмотренных конфигураций 
они не превысили 0.4дБ. Кроме того, в процессе 
моделирования не было зафиксировано ни одного 
случая грубой ошибки. Энергетические потери аль-
тернативного Switching beam алгоритма варьируют-
ся в зависимости от конфигурации и достигают 2.5 
дБ. Но самое существенное, для некоторых небла-
гоприятных конфигураций Switching beam алгоритм 
дает недопустимо большую вероятность грубой 
ошибки. 

Заключение  

Таким образом, разработаны алгоритмы функ-
ционирования ААР на базовой станции сотовой 
системы связи, которые эффективно функциониру-
ют в обратном и прямом каналах в присутствии 
мощных помех, вызванных высокоскоростными 
абонентами системы. Предлагаемый алгоритм об-
ратного канала заключается в максимизации одним 
из итеративных методов модифицированной функ-
ции стоимости (основанной на отношении сиг-
нал/(помеха+шум)) в пространстве весовых коэф-
фициентов. Алгоритм формирования ДН в прямом 
канале основан на оригинальном эвристическом 
алгоритме оценки направления прихода сигнала. 
Имитационное компьютерное моделирование раз-
работанных алгоритмов для различных пространст-
венных помехо-сигнальных конфигураций показало, 
что они практически всегда обеспечивают выигрыш 

в характеристиках по сравнению с альтернативны-
ми алгоритмами. Этот выигрыш существенно зави-
сит от числа и положения высокоскоростных помех 
и может быть существенным. Кроме того, предло-
женные алгоритмы эффективно функционируют и 
для тех конфигураций, где альтернативные алго-
ритмы становятся неработоспособными.  
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УДК 621.391 

ФОРМИРОВАНИЕ ДИАГРАММЫ НАПРАВЛЕННОСТИ АДАПТИВНОЙ АНТЕННОЙ 
РЕШЕТКИ В ПРЯМОМ КАНАЛЕ СОТОВОЙ СИСТЕМЫ СВЯЗИ ПРИ НАЛИЧИИ В 
СИСТЕМЕ ТОЛЬКО ОБЩЕГО ПИЛОТ СИГНАЛА  

Манелис В.Б. 

 
Введение 

Одним из перспективных методов 
улучшения характеристик современ-
ных систем сотовой связи является 
применение адаптивных антенных 
решеток (ААР) на базовых станциях. 
Это позволяет увеличить емкость 
системы связи, расширить зону об-
служивания, улучшить качество связи 
и т. д. [1,2]. В связи с этим системы 
сотовой связи 3-го и 4-го поколений 
предусматривают возможность использования ААР на 
базовых станциях [3, 4].  

В [5] были предложены алгоритмы формирования 
диаграммы направленности (ДН) в прямом (от базовой 
станции к абонентской) и обратном (от абонентской стан-
ции к базовой) каналах по сигналу мобильной станции. 
Алгоритмы эффективно функционируют в присутствии 
мощных пространственно сосредоточенных помех, обу-
словленных сигналами абонентских станций системы, 
работающих с высокой скоростью передачи данных. При 
этом предполагалась относительно небольшая угловая 
область сигнала, и формирование ДН в прямом канале 
было основано на эвристическом алгоритме оценки на-
правления прихода сигнала мобильной станции. Иногда 
угловая область сигнала в городских условиях плотной 
застройки может быть достаточно большой. В этом слу-
чае для формирования ДН в прямом канале недостаточ-
но информации о направлении прихода сигнала. Необхо-
дима также оценка угловой области сигнала. Последняя 
определяется угловой областью переотражателей, кото-
рые влияют на распространение сигнала между ААР и 
абонентом. Ширина ДН в прямом канале должна соответ-
ствовать оценке угловой области сигнала. Оценке на-
правления прихода сигнала посвящено большое число 
публикаций, обзор которых приведен в [2]. В то же время 
работы по специфическому вопросу оценки угловой об-
ласти сигнала практически отсутствуют. Так, в [6] угловая 
область сигнала косвенно оценивается по расстоянию 
между абонентской и базовой станциями. Ширина ДН 
увеличивается с уменьшением этого расстояния. Однако 
точность такого подхода невысока.  

Для достижения высокой помехоустойчивости в со-
временных системах связи используют когерентные (М-
PSK и М-QAM) виды модуляции. Потенциальные пре-
имущества таких видов модуляции могут быть реализо-
ваны только при высокой точности оценки комплексной 
огибающей принимаемого сигнала. Для этого передавае-

мый сигнал включает пилот-компоненту. При использова-
нии ААР передаваемый сигнал должен содержать как 
ненаправленный общий пилот-сигнал, излучаемый одним 
элементом ААР (для демодуляции сигналов общепользо-
вательских широковещательных каналов связи), так и 
выделенный пилот-сигнал для каждого абонента, который 
должен передаваться всеми элементами ААР направ-
ленно вместе с информационным сигналом абонента. В 
[5] предполагалось наличие такого выделенного пилот-
сигнала. Однако из-за особенностей некоторых стандар-
тов систем связи или экономии ресурса выделенный пи-
лот канал может отсутствовать, и оценка комплексной 
огибающей на абонентской станции должна выполняться 
по общему пилот-сигналу. Заметим, что в этом случае 
каналы распространения  информационного и пилот-
сигналов разные. Это отличие уменьшается при расши-
рении ДН для информационного сигнала. Поэтому при 
формировании диаграммы направленности необходимо 
найти компромисс для информационного сигнала между 
увеличением его мощности на приемной антенне абонен-
та за счет усиления ААР (сужения ДН) и необходимым 
качеством оценки канала, точность которой уменьшается 
при сужении ДН ААР. 

В настоящей работе предлагается эвристический под-
ход к оценке  угла прихода и угловой области сигнала або-
нентской станции и на его основе строится новый алгоритм 
формирования диаграммы направленности ААР в прямом 
канале, эффективный при произвольных (в том числе при 
больших) величинах угловой области сигнала и обеспечи-
вающий максимальную помехоустойчивость приема, когда 
в системе имеется только общий пилот сигнал. 

Модель канала 

Предполагается, что передача информационного 
сигнала с базовой станции осуществляется линейной 
эквидистантной антенной решеткой, а прием сигнала на 
абонентской   станции    выполняется    одноэлементной  

Разработан алгоритм формирования диаграммы направленности 
адаптивной антенной решетки на базовой станции сотовой системы связи с 
кодовым разделением каналов при наличии в системе только общего пилот 
сигнала. Алгоритм основан на эвристической оценке направления прихода и 
угловой области сигнала абонента и обеспечивает необходимую когерент-
ность между общим пилот сигналом базовой станции и информационным 
сигналом, передаваемым абоненту. Компьютерное моделирование показало
высокую эффективность предложенного алгоритма при произвольных, в том 
числе больших  величинах угловой области сигнала и в присутствии мощных
помех, вызванных высокоскоростными абонентами системы. 
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антенной. Для описания канала распространения вос-
пользуемся его моделью, разработанной в [7]. В соот-
ветствии с этой моделью импульсный отклик канала от 
базовой станции к мобильной станции в условиях плос-
кого фединга может быть представлен как  

( ) ( )Hh t t= w Gg , (1) 

где w  – вектор весовых коэффициентов элементов 
ААР, [ ]1( ) ( )... ( ) T

Nt g t g t=g  – вектор независимых 
комплексных нормированных гауссовских процессов, 
спектральная плотность мощности которых удовлетво-
ряет модели Джейкса [8], N – число элементов ААР 
базовой станции; G – результат преобразования Хо-
лецкого матрицы K  взаимной корреляции сигналов 
элементов антенной решетки базовой станции, ( )H⋅  – 
операция эрмитова сопряжения. Корреляционная мат-
рица K  однозначно определяется величинами угла 
прихода θ  и угловой области сигнала ∆  [7] и находится 
в предположении наличия Q  путей прихода сигнала. 
Угол прихода будем отсчитывать от нормали к ААР. В 
рассматриваемой модели канала мощности сигналов, 
приходящих по разным путям на базовую станцию, по-
лагаются равными. В этом случае 

1

1 ( ) ( )
Q

H
q q

qQ
ϕ ϕ

=

= ∑K a a , (2) 

где 

( ){ }( ) exp 2 ( 1) sin( ) , 1,q qj d n n Nϕ π λ ϕ = − = a ,  

λ  – длина волны принимаемого сигнала, d  – расстоя-
ние между соседними элементами ААР базовой стан-
ции. Значения углов , 1,q q Qϕ =  в (2 определяются в 
предположении равномерного распределения углов 
путей прихода в пределах угловой области сигнала ∆  

( 1) , 1,
2 1q

q q Q
Q

ϕ θ ∆ ∆ −
= − + =

−
. (3) 

Определение направления прихода и угловой 
области сигнала мобильного абонента 

Можно заметить, что мгновенное направление прихо-
да сигнала в результате пространственно-временного 
фединга постоянно меняется приблизительно в пределах 
угловой области сигнала. Поэтому предлагаемый алго-
ритм оценки угла прихода θ  и угловой области сигнала 
∆  основан на формировании и анализе гистограммы 
оценок угла прихода. Гистограмма строится по M  «ко-
ротким» измерениям направления прихода сигнала.  

Каждое измерение осуществляется следующим об-
разом. Для L  различных значений , 1,i i Lθ =   из апри-
орной области возможных направлений прихода сигна-
ла формируется модуль сигнала на выходе ААР  

( ) ( )i iZ θ θ= r a , (4) 

где r – вектор комплексных корреляционных откликов 
пилот сигнала на выходе корреляторов элементов ААР.  

Для тех же направлений , 1,i i Lθ =   формируются 
значения диаграммы направленности ААР при приеме 
сигнала абонентской станции  

( ) ( )H
i up iF θ θ= w a , (5) 

где upw  – вектор весовых коэффициентов, полученный 
при адаптации антенной решетки в обратном канале. 
Предполагается, что при адаптации антенной решетки в 
обратном канале используется один из методов, подав-
ляющий помехи, например, из [5] или [9], так что значе-
ние диаграммы направленности в направлении помех – 
минимально. 

Сформированные функции (4), (5) нормируются  

( ) ( ) max ( )i i iZ Z Zθ θ θ=� ,  

( ) ( ) max ( )i i iF F Fθ θ θ=� , (6) 

и решающая функция измерения формируется в виде 
взвешенной суммы нормированных величин (6) 

( ) ( ) ( )i i iR Z Fθ θ α θ= +� � . (7) 

Оценка угла прихода короткого измерения опреде-
ляется, как угловое положение максимума решающей 
функции (7) 

arg max ( )i
i

Rθ θ
θ

=� . (8) 

Благодаря второму слагаемому, решающая 
функция оценки угла прихода сигнала мобильного 
абонента (7) обладает свойством подавления помех. 
Требования к выбору параметра α  в (7) противоре-
чивы. С одной стороны, с увеличением α  усилива-
ется эффект подавления направлений на помехи. С 
другой стороны, при наличии мощных помех, угловое 
положение которых близко к направлению на мо-
бильную станцию, максимум ДН обратного канала (5) 
может быть смещен относительно направления на 
мобильную станцию, что приводит к ошибке в оценке 
среднего угла прихода. Рекомендуемое значение 
весового коэффициента α , установленное в резуль-
тате моделирования большого количества различ-
ных пространственных помехово-сигнальных конфи-
гураций, 0.35 0.4α = … . По последовательно полу-
ченным таким образом M  измерениям (8) формиру-
ется гистограмма оценок угла прихода. На рис. 1, 
рис. 2 представлены примеры гистограмм для двух 
помехово-сигнальных конфигураций, параметры ко-
торых приведены в табл. 1, количество измерений  

500M = .  
 

Табл. 1.  Параметры помехово-сигнальных конфигураций 

Конфигурация 1 Конфигурация 2 

 θ (град) ∆(град) V(км/час)  θ (град) ∆(град) V(км/час) 

Сигнал -20 30 50 Сигнал 0 70 50 
Помеха 1 -60 30 50 Помеха 1 -30 50 50 
Помеха 2 50 30 50 Помеха 2 20 50 50 
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Рис. 1. Гистограмма оценок угла прихода,  

конфигурация 1 
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Рис. 2. Гистограмма оценок угла прихода,  

конфигурация 2 

 
На основе анализа полученной гистограммы выно-

сится решение о среднем угле прихода θ  и угловой 
области сигнала ∆ . Анализ гистограммы может произ-
водиться, например, в соответствии с алгоритмом, опи-
санным в [10]. В этом случае оценки угловых парамет-
ров для представленных примеров имеют вид: 

20.6θ = − , 44∆ =  – для конфигурации 1, и 
3.75θ = − , 70∆ =  – для конфигурации 2.  

Если канал распространения между абонентской и ба-
зовой станциями – многолучевый, оцениваются угловые 
параметры наиболее мощного луча, которые используются 
далее при формировании ДН ААР. В этом случае в (4) 
подставляются корреляционные отклики пилот-сигнала, 
соответствующие именно этому временному лучу. 

Алгоритм формирования диаграммы 
направленности адаптивной антенной решетки 

По оценкам угловых параметров сигнала θ
 
, ∆

 
, по-

лученным в результате анализа гистограммы оценок 
угла прихода, необходимо сформировать диаграмму 
направленности для информационного сигнала, пере-
даваемого от базовой станции к абоненту.  

При этом весовые коэффициенты 
exp( ), 1,n n nw j n Nψ= =w  элементов ААР должны 

быть выбраны таким образом, чтобы было обеспечено 
необходимое качество оценки канала информационного 
сигнала, получаемой по общему ненаправленному пи-
лот-сигналу, и получена максимальная помехоустойчи-
вость приема.  

Будем считать, что пилот-сигнал передается эле-
ментом ААР с номером k , а информационный сигнал – 
в общем случае всеми элементами антенной решетки. 
Предлагаемый принцип назначения весовых коэффици-
ентов , 1,n n N=w  заключается в следующем.  

Фазовые коэффициенты , 1,n n Nψ =  будем опреде-
лять в соответствии с оценкой среднего направления 
прихода сигнала абонентской станции θ  [2] 

( )( )2 sin( ), 1,n d n k n Nψ π λ θ= − = . (9) 

Это обеспечивает максимум ДН прямого канала в 
направлении оценки среднего угла прихода θ . 

Амплитудные коэффициенты , 1,nw n N= , определим 
таким образом, чтобы выполнить необходимое условие 
фазовой когерентности информационного и пилот- сиг-
налов. Максимальный амплитудный коэффициент   на-
значим  элементу  ААР,   с   которого  излучается  

пилот-сигнал, а коэффициенты остальных элементов 
ААР положим равными между собой  

, , 1, ,k iw C w C i N i kµ= = = ≠ , (10) 

где 2[1 ( 1) ]C N N µ= + −  – нормировочный  

коэффициент, ( )1 0µ µ≥ ≥  – параметр ДН, регулирую-
щий ее ширину. Увеличение µ  приводит к относительно-
му сужению главного лепестка диаграммы направленности 
при передаче информационного сигнала. Это, в свою оче-
редь, приводит к росту усиления ААР и к увеличению мощ-
ности сигнала, принимаемого абонентской станцией. Кро-
ме того, уменьшаются помехи другим абонентским станци-
ям, т. е. снижается уровень внутрисистемных помех. Одна-
ко, вследствие различного способа передачи информаци-
онного и пилот-сигналов ухудшается фазовая когерент-
ность между информационным и пилот-сигналом на або-
нентской станции. Кроме того, падает устойчивость алго-
ритма к ошибкам в оценке угловой параметров. Поэтому 
параметр µ  должен выбираться так, чтобы обеспечить 
необходимый уровень фазовой когерентности, и оценку 
канала для демодуляции информационного сигнала можно 
было корректно выполнить по общему пилот-сигналу.  

Для определения величины µ  сначала рассчитыва-
ется корреляционная матрица K  в соответствии с вы-
ражениями (2), (3), куда подставляются оценки угловых 
параметров θ , ∆ . Число путей прихода сигнала Q  
задается достаточно большой величине ( далее при 
расчетах выбиралось 500Q = ).  

Импульсные отклики канала при передаче общего пилот 
сигнала ( )ph t  и при передаче информационного сигнала 

( )Ih t  могут быть записаны в соответствии с моделью (1), как 

( ) ( )p kh t g t= . (11) 

, ,
1 1

( ) ( ) х

х ( ) exp( ) ( )exp( )

I k

N N N

k i i k j i i j
i k j i j

j k

h t Cg t C

g t j G g t j G

µ

ψ ψ
= + = =

≠

= +

 
 − + −
 
  

∑ ∑∑
. (12) 

где , , , 1,i jG i j N=  – элементы матрицы G . Первое сла-
гаемое в (12) когерентно пилот-сигналу, второе – некоге-
рентно. Из сравнения (11) и (12) видно, что если 0µ ≠ , 
постоянно обеспечивать условие фазовой когерентности 
информационного и пилот сигналов не представляется 
возможным вследствие замираний процесса ( )kg t . 
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Параметр µ  будем выбирать из условия, чтобы сред-
няя мощность второго (некогерентного) слагаемого была 
существенно меньше средней мощности первого (коге-
рентного) слагаемого в выражении (12). В этом случае 
фазовая когерентность на значительной части временно-
го интервала должна обеспечиваться. Усредняя мощно-
сти некогерентного и когерентного слагаемых, фиксируя 
отношение этих усредненных величин и выражая из этого 
отношения величину µ , в результате получим  

2
2

, ,
1 1

exp( ) ( )exp( ) ,
N N N

i i k j i i j
i k j i j

j k

j G g t j G

γµ

ψ ψ
= + = =

≠

=

− + −∑ ∑∑ (13) 

где γ  – заданное отношение средних мощностей неко-
герентного и когерентного слагаемых. Формула (13) оп-
ределяет амплитудные коэффициенты элементов ААР. 
Компьютерное моделирование показало, что оптималь-
ное значение параметра γ  зависит как от угловых 
параметров области сигнала, так и от ошибок их оценки, 
и находится в интервале 0.03 0.07γ = ÷ . В дальнейшем 
при моделировании выбиралось 0.05γ = . 

Результаты моделирования 

Представленные алгоритмы оценки угловых пара-
метров сигнала и формирования ДН ААР в прямом ка-
нале были исследованы методом компьютерного моде-
лирования сотовой системы cdma2000 в соответствии с 
моделью канала (1)-(3). Была рассмотрена четырехэле-
ментная эквидистантная антенная решетка с расстояни-
ем между элементами 2λ .  

Для алгоритма оценки среднего угла прихода и угловой 
области сигнала рассчитывались два типа ошибок [10]. 
Первая ошибка – размер угловой области сигнала, не по-
павшей в оценку угловой области. Вторая ошибка – размер 
той угловой области, которая ошибочно оценена, как угло-
вая область сигнала. Первая ошибка в итоге уменьшает 
помехоустойчивость приема сигнала на абонентской стан-
ции. Величина второй ошибки характеризует излишний 
шум в сотовой системе связи. Например, для конфигура-
ций табл. 1, гистограммы которых приведены на рис. 1, 
рис. 2, первая ошибка равна соответственно 0 и 3.75°, а 
вторая ошибка – 13.75° и 3.75°. Моделирование алгоритма 
оценки угловых параметров, выполненное для большого 
числа помехово-сигнальных конфигураций, показало, что 
предлагаемый алгоритм работает достаточно эффективно 
как в отсутствии, так и при наличии мощных помех, как при 

малых, так и при больших значениях угловой области сиг-
нала. Ошибки предлагаемого алгоритма  невелики. Для 19 
из 21 рассмотренных конфигураций величина наиболее 
важной первой ошибки не превысила 5°. Вторая ошибка в 
14 случаях из 21 не превысила 15°.  

Рис. 3 – рис. 8 иллюстрируют эффективность проце-
дуры формирования диаграммы направленности ААР в 
прямом канале. На рис. 3, рис. 4 приведены диаграммы 
направленности прямого канала для оценок  ,θ ∆ , соот-
ветствующих гистограммам рис. 1, рис. 2. Видно, что ши-
рина диаграммы направленности, необходимая для 
обеспечения фазовой когерентности между пилот-
сигналом и информационным сигналом, может быть су-
щественно уже, чем угловая область сигнала (выше уси-
ление антенны). На рис. 5, рис. 6 для тех же значений 

,θ ∆  приведен косинус разности фаз информационного и 
пилот-сигналов на небольшом временном интервале, 
включающем 10 периодов фединга. Видно, что на значи-
тельной части временного интервала фазовая когерент-
ность действительно имеет место. Лишь при глубоких 
замираниях когерентной составляющей информационно-
го сигнала фазовая когерентность нарушается.  

На рис. 7 и рис. 8 представлены зависимости веро-
ятности битовой ошибки BER от отношения Z  энергии 
информационного бита передаваемого сигнала к спек-
тральной плотности мощности шума для конфигураций 
табл. 1. В представленных характеристиках учтены 
ошибки угловых параметров сигнала. Информационный 
сигнал в прямом канале – QPSK сигнал. Для сравнения 
моделировались также два других способа передачи 
информационного сигнала. В первом его передача  
осуществлялась с одного элемента антенной решетки 
(того, с которого ведется передача пилот-сигнала). При 
этом способе передачи ( 0µ = ) фазовая когерентность 
информационного и пилот- сигналов на мобильной 
станции  – идеальная, а диаграмма направленности – 
круговая. Для второго способа передача информацион-
ного сигнала осуществлялась со всех элементов антен-
ной решетки, причем амплитудные коэффициенты рав-
ны между собой. При втором способе передачи ( 1µ = ) 
ширина главного лепестка диаграммы направленности – 
минимально возможная, но фазовая когерентность ин-
формационного и пилот-сигналов на мобильной станции 
может быть недостаточной. Видно, что за счет гибкого 
регулирования ширины диаграммы направленности 
предлагаемый алгоритм демонстрирует высокую эф-
фективность, и в общем случае обеспечивает сущест-
венный выигрыш по сравнению с рассмотренными аль-
тернативными способами передачи.  
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Рис. 3.  Диаграмма напрвленности ААР, конфигурация 1 
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Рис. 4.  Диаграмма напрвленности ААР, конфигурация 2 
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Рис. 5.  Косинус разности фаз информационного и 
пилот сигналов, конфигурация 1 
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Рис. 6.  Косинус разности фаз информационного и  
пилот сигналов, конфигурация 2 
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Рис. 7.  Зависимости вероятности битовой ошибки 
от отношения сигнал-шум, конфигурация 1 
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Рис. 8.  Зависимости вероятности битовой ошибки 
от отношения сигнал-шум, конфигурация 2 

 

Заключение 

В данной работе представлен алгоритм формиро-
вания ДН ААР на базовой станции сотовой системы 
связи в прямом канале, который эффективно функ-
ционирует при произвольных величинах угловой об-
ласти сигналов абонентов, в присутствии мощных 
помех, вызванных высокоскоростными абонентами 
системы, и при наличии только общего пилот-сигнала 
в системе, когда  индивидуальные пилот-сигналы 
абонентов в прямом канале отсутствуют. Предлагае-
мый алгоритм включает эвристическую оценку сред-
него направления прихода и угловой области сигнала 
абонента по гистограмме оценок угла прихода. При 
формировании ДН фазовые коэффициенты элемен-
тов ААР определяются оценкой среднего угла прихо-
да сигнала абонента. Амплитудные коэффициенты 
элементов ААР задаются таким образом, чтобы обес-
печить необходимую степень фазовой когерентности 
между информационным и пилот-сигналом на мо-
бильной станции. 

Имитационное компьютерное моделирование раз-
работанного алгоритма для большого числа различ-
ных помехово-сигнальных конфигураций показало его 
высокую эффективность. За счет гибкого регулирова-
ния ширины диаграммы направленности и высокой 
устойчивости к ошибкам оценки угловых параметров 
он обеспечивает преимущество в основных характе-
ристиках по сравнению с альтернативными алгорит-
мами формирования ДН.  
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ПРЕДСКАЗАНИЕ СРЕДНЕГО ОТНОШЕНИЯ СИГНАЛ-ШУМ В СИСТЕМЕ OFDMA 
БЕСПРОВОДНОЙ СВЯЗИ 

Моисеев С.Н., Филин С.А., Кондаков М.С. 

 

Введение 

Недавно опубликованные стандарты беспровод-
ных широкополосных сетей передачи данных IEEE 
802.16 [1] и 802.16e [2] рассматриваются как наибо-
лее перспективные для построения сотовых сетей 
передачи мультимедийных данных. Стандарты под-
держивают все основные современные технологии в 
области телекоммуникаций. В частности, они вклю-
чают механизм поддержки заданного уровня качест-
ва обслуживания (QoS), адаптивное кодирование и 
модуляцию, регулировку мощности, механизм гибридной 
автоматической повторной передачи (H-ARQ), «умные» 
антенны, пространственно-временное кодирование (тех-
нологии MIMO) и метод множественного доступа посред-
ством разделения ортогональных поднесущих (OFDMA). 
Краткое описание этих стандартов и технологии OFDMA на 
русском языке можно найти в работах [3-5]. 

Для эффективной работы сотовой сети, построенной 
на основе этих стандартов, необходимо использовать про-
двинутые алгоритмы адаптивной передачи. Алгоритмы 
адаптивной передачи требуют оценки условий приема [6], 
[7]. В системе OFDMA условия приема достаточно полно 
характеризуются усредненным по поднесущим отношени-
ем сигнал-шум (ОСШ) и среднеквадратическим отклонени-
ем ОСШ [8], [9], [10]. Поскольку эти значения не могут быть 
точно известны в текущем кадре передачи данных, их не-
обходимо предсказывать. Ошибка предсказания сущест-
венно влияет на характеристики адаптивных алгоритмов 
[11], [12], [13]. 

Целью данной работы является построение статисти-
ческой прогностической модели усредненного по поднесу-
щим ОСШ, являющегося основным параметром, характе-
ризующим условия приема в IEEE 802.16 OFDMA системе. 
Модель строится по реализациям ОСШ, полученным с 
помощью симулятора системного уровня. 

Оценка среднего по поднесущим значения ОСШ 

В симуляторе системного уровня использовалась то-
пология беспроводной сети, состоящая из 19 трехсек-
торных сот. Таким образом, общее количество секторов 
сети составляло 57. Шесть сот первого слоя и двена-
дцать сот второго слоя окружали центральную соту. Ра-
диус всех сот был равен 1000 м. Заданное количество 
мобильных станций равномерно распределялось в гра-
ницах каждого сектора. 

Коэффициент повторного использования частоты 
был равен 3, несущая частота - 2.4 ГГц, а ширина поло-
сы частот в каждом секторе -10 МГц. Базовые станции 
каждого сектора имели  максимальную  мощность 10 Вт,  

коэффициент шума 5 дБ и 120-градусную секторную 
антенну. Каждая мобильная станция, имеющая всена-
правленную антенну, рассчитывалась на максимальную 
мощность излучения 1 Вт и коэффициент шума 9 дБ. 

В используемом симуляторе был взят временной ду-
плекс (TDD) с одинаковыми длительностями кадров 
прямого и обратного каналов. Для всех секторов сети 
реализован режим частотного разнесения [4,5]. Кадры 
всех секторов синхронизированы во времени. Данные 
размещались в кадре слева направо по временной оси, 
чтобы минимизировать потребляемую мощность. 

Для того чтобы получить усредненное по поднесу-
щим значение ОСШ для каждого передаваемого блока 
данных, необходимо измерить значение ОСШ на подне-
сущую для этого блока данных. Значение ОСШ на i -ой 
поднесущей измерялось следующим образом 

( ) ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )
( ){ }

U U I I
Tx N Tx

I i
x i P PL i P P PL i

 
 
 
 

= ⋅ + ⋅∑ , (1) 

где ( )U
TxP  - излучаемая мощность и ( ) ( )UPL i  - потери 

при распространении полезного сигнала на i-ой подне-
сущей, NP  - мощность термального шума на одну под-
несущую, ( ){ }I i  - множество помеховых сигналов от 
других секторов сети, которые передаются на той же i -
ой поднесущей, ( )I

TxP  - излучаемая мощность и 
( ) ( )IPL i  - потери при распространении помехового сиг-

нала на  i -ой поднесущей. ОСШ на одну поднесущую (1) 
представлено в линейном масштабе. В дальнейшем  бу-
дем использовать ОСШ в логарифмическом масштабе: 

( ) ( )( )10 lgx i x i= ⋅ . 

Усредненное по всем поднесущим блока данных 
значение ОСШ имеет вид 

( )
1

1 K

i

z x i
K =

= ⋅∑ , (2) 

где K  - множество поднесущих блока данных полез-
ного сигнала. 

Получены выражения для прогноза усредненного по поднесу-
щим отношения сигнал-шум (ОСШ) в беспроводной сети переда-
чи данных, использующей технологию OFDMA. Статистическая 
модель ОСШ строилась по реализациям, полученным с помощью
симулятора сети системного уровня. Построение прогностиче-
ской модели велось в рамках линейных процессов авторегрессии.
Показано, что предлагаемая прогностическая модель дает бо-
лее точные прогнозы по сравнению с тривиальным прогнозом по 
среднему значению. 
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В симуляторе была использована следующая мо-
дель потерь на трассе распространения сигнала на  i -
ой поднесущей: 

( ) ( ) 1010 NF
Tx RxPL i G M F i L G −= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ , 

где TxG  и RxG  представляют собой коэффициенты уси-
ления соответственно передающей и приемной антенн, 
M  - медианные потери на трассе распространения для 
модели “Vehicular B” [14], ( )F i  - быстрый фединг на i -ой 
поднесущей, генерируемый согласно модели “Vehicular B”  
и имеющий частоту Доплера 1 Гц, L  - логарифмически 
нормальный фединг со среднеквадратическим отклонени-
ем 8 дБ, NF  - коэффициент шума. 

Усредненное по поднесущим значение ОСШ (2) tz  
измерялось в каждом кадре длительностью 20 мс. ( t  
обозначает номер кадра).  

Прогностическая модель усредненного ОСШ 

Регрессионный анализ значений ОСШ и результаты рабо-
ты [15] показывают, что усредненное по поднесущим ОСШ 
можно рассматривать как стационарный коррелированный 
гауссовский случайный процесс. Для таких процессов прогно-
стическую модель удобно строить в рамках линейных про-
цессов авторегрессии ( )AR p  порядка p . Линейным авто-
регресионным процессом ( )AR p  можно аппроксимировать 
любой линейный процесс с заданной точностью. 

Линейный процесс авторегрессии ( )AR p  порядка 
p  описывается следующим стохастическим разност-
ным уравнением [16] 

1 1 2 2φ φ φ ξt t t p t p ty y y y− − −= + + + +… , 

t ty z m= − , { }tm E z= , 

где { }E x  - среднее значение x , φi , 1, ,i p= …  - авто-
регрессионные коэффициенты, ξt  - шум с независимыми 
значениями, имеющий нулевое среднее значение и дис-
персию 2

ξσ . Дисперсия шума ξt  выражается через авто-
регрессионные коэффициенты следующим образом: 

2 2
ξ

1
σ σ 1 φ

p
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где ( ){ }22σ tE z m= − , ir  - i -ое значение нормирован-
ной корреляционной функции процесса ty . Значения 
φi  могут быть найдены из следующей системы линей-
ных уравнений Юла-Уолкера [16] 
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Оптимальный прогноз ˆt ky +  значения процесса t ky + , 
по критерию минимума среднего квадрата ошибки про-
гноза, имеет вид: 
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Прогноз ˆt ky +  на k  кадров вперед дается с текущего 
момента времени t  при условии, что значения 

1 1, , ,t t t py y y− − +…  процесса ty  известны. Оптималь-
ный прогноз на k  кадров вперед усредненного по под-
несущим значения ОСШ t kz +  имеет вид 

ˆˆt k t kz y m+ += + . 

Средний квадрат ошибки прогноза ОСШ tz  на k  
кадров вперед можно записать в следующем виде [17]. 
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Условная плотность вероятностей усредненного 
ОСШ t kz +  при известных значениях 

1 1, , ,t t t pz z z− − +…  может быть легко получена из ус-
ловной плотности вероятностей ошибки предсказа-
ния процесса t ky +  при известных значениях 

1 1, , ,t t t py y y− − +… . Статистический анализ ошибки 
предсказания показал, что ее на практике можно 
считать в первом приближении гауссовской случай-
ной величиной. Следовательно, условная плот-
ность вероятностей усредненного ОСШ t kz +  будет 
гауссовской плотностью вероятностей 

. 
Эта плотность вероятностей полностью описывает в 

вероятностном смысле прогностическую модель усред-
ненного по поднесущим блока данных ОСШ. 

Оценка параметров прогностической модели 

Для использования построенной прогностической 
модели на практике необходимо иметь оценки парамет-
ров модели. В первую очередь необходимо оценить 
параметры m , 2σ и ir . Пусть известны n  значений 
усредненного ОСШ iz  для n  подряд идущих кадров 
передачи данных. Оценки максимального правдоподо-
бия параметров m , 2σ  и ir  имеют вид: 
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Затем необходимо оценить порядок p  авторег-
рессионного процесса ty . Технология оценивания 
этого параметра была предложена в [16] и основана 
на оценках частной автокорреляционной функции 

,ρi i  процесса ty . Частная автокорреляционная ,ρi i  
функция рассчитывается с помощью следующих ре-
куррентных соотношений 
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Оценка порядка авторегрессии p  равна количеству 
первых значений частной автокорреляционной функции, 
начиная с единичной задержки, статистически значимо 
отличающихся от нуля. На рис. 1 в качестве примера 
приведена типичная выборочная частная автокорреля-
ционная функция процесса ty , полученная при обра-
ботке данных симулятора системного уровня. Горизон-
тальными линиями представлены 95%  доверительные 
границы нулевых значений. 

 
Рис. 1. Частная автокорреляционная функция  
процесса  ty . 

Из рисунка видно, что значимо отличаются от нуля 4 
значения частной автокорреляционной функции. Следо-
вательно, для этого случая 4p = . 

Наконец, авторегрессионные коэффициенты φi  мо-
гут быть получены из системы линейных уравнений 
Юла-Уолкера. 

Верификация прогностической модели 
Качество подгонки модели авторегрессии к экспери-

ментальным данным достаточно полно характеризует 
выборочная автокорреляционная функция остаточной 
ошибки модели ξt . На рис. 2 приведена в качестве 
примера выборочная нормализованная автокорреляци-
онная функция ξt . Горизонтальными линиями пред-
ставлены 95%  доверительные границы нулевых значе-
ний автокорреляционной функции. 

 
Рис. 2. Выборочная нормализованная автокорреляци-
онная функция  остаточной ошибки модели. 

Из рис. 2 видно, что остаточную ошибку модели 
можно считать независимым шумом, так как все значе-
ния автокорреляционной функции не отличаются значи-
мо от нуля. Это свидетельствует о том, что авторегрес-
сионная модель четвертого порядка ( )4AR  адекватно 
описывает экспериментальные данные. 

Рис.3 иллюстрирует процесс прогнозирования ус-
редненного ОСШ. Сплошной линией представлены на-
блюдаемые значения ОСШ 1tz + , пунктирной линией 
нанесены прогнозные значения ОСШ 1tz +

�
 при прогнозе 

на один кадр вперед. 

 
Рис. 3. Иллюстрация прогноза усредненного ОСШ. 

На рис.4 сплошной линией представлена теоретиче-
ская среднеквадратическая ошибка прогноза σk   в за-
висимости от времени упреждения прогноза k  в кадрах. 
Кружками приведена выборочная оценка среднеквадра-
тической ошибки прогноза σk , рассчитываемая по на-
блюдаемым данным tz  по формуле 

( )2*

1

1 n

k i k i k
i

z z
n

σ + +
=

= −∑ �
. 

Горизонтальной линией нанесено среднеквадрати-
ческое отклонение процесса tz , которое можно рас-
сматривать как среднеквадратическую ошибку прогноза 
процесса tz  по его среднему значению 

{ }Av
t k t kz E z m+ += =�

. 

 
Рис. 4. Среднеквадратическая ошибка прогноза. 

Из рис. 4 видно, что оптимальный прогноз ОСШ 1tz +
�

 
на 2 дБ точнее, чем прогноз по среднему значению 1

Av
tz +
�

. 
При увеличении времени упреждения прогноза k  сред-
неквадратическая ошибка оптимального прогноза 1tz +

�
 

стремится к среднеквадратическому отклонению ОСШ 
σ . Среднеквадратические ошибки прогнозов для Рис.4 
были получены для произведения длительности 
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кадра на частоту Доплера быстрого фединга равного  
0,02. При уменьшении этого произведения среднеквад-
ратическая ошибка оптимального прогноза на заданное 
число кадров вперед будет уменьшаться. 
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УДК 621.396.4 

АЛГОРИТМ АДАПТИВНОЙ ПЕРЕДАЧИ В СИСТЕМЕ MOBILE WIMAX С 
ЧАСТОТНЫМ РАЗНЕСЕНИЕМ 

Филин С.А., Моисеев С.Н., Кондаков М.С. 

 

Введение 

Стандарты IEEE 802.16–2004 [1] и 
802.16e–2005 [2] описывают требования к 
физическому уровню и уровню управления 
доступом к среде передачи (MAC – media 
access control) для беспроводной сети пере-
дачи данных Mobile WiMAX, выход которой 
на рынок планируется в ближайшее время. 
Стандарты вобрали в себя большинство 
современных технологий передачи данных, 
таких как механизмы поддержки качества обслуживания 
(QoS – quality of service), адаптивное кодирование и мо-
дуляция, регулировка мощности, селективная и гибрид-
ная повторная передача, передача данных на ортого-
нальных по частоте поднесущих (OFDM – orthogonal 
frequency division multiplexing), а также множественный 
доступ с частотно-временным разделением (OFDMA – 
orthogonal frequency division multiple access). Это даёт 
широкие возможности для оптимизации беспроводной 
сети передачи данных Mobile WiMAX. 

В системах OFDMA отношение сигнал\шум + помеха 
(ОСШП) может существенно отличаться на разных под-
несущих. Возможно два подхода для учёта этого эф-
фекта, а именно частотное и многопользовательское 
разнесения. При частотном разнесении поднесущие 
пользователя псевдослучайно разносятся по всему 
спектру сигнала OFDM. В этом случае, хотя пользовате-
лю выделяют только часть поднесущих, его условия 
приёма характеризуются значением ОСШП, усреднён-
ным по всему символу OFDM. Это позволяет усреднить 
частотно-селективные замирания и внутрисистемные 
помехи. Описание системы Mobile WiMAX, технологии 
OFDM и множественного доступа OFDMA на русском 
языке доступно в [3],[4]. 

Оптимизации характеристик систем OFDMA посвя-
щено много работ. Минимизация суммарного частотно-
временного ресурса проведена в [5], а максимизация 
пропускной способности осуществляется в [6]. Миними-
зация суммарной излучаемой мощности рассмотрена в 
[7]. Оптимизации многокритериальной целевой функции 
посвящена работа [8]. Тем не менее, известные алго-
ритмы адаптивной передачи имеют следующие недос-
татки. Во-первых, оптимизация прямого и обратного 
каналов осуществляется независимо. Однако, совмест-
ная оптимизация прямого и обратного каналов с адап-
тацией положения границы между кадрами прямого и 
обратного каналов имеет большой практический инте-
рес в системе Mobile WiMAX с временным дуплексом. 
Кроме того, известные алгоритмы не учитывают обра-

ботку блоков данных на уровне управления доступом к 
среде передачи (MAC – medium access control) и на фи-
зическом уровне. Как следствие, они не могут обеспечи-
вать выполнение требований по качеству обслуживания 
(QoS – quality of service) пользователей. 

В статье рассматривается беспроводная сеть пере-
дачи данных Mobile WiMAX на основе технологии 
OFDMA с временным дуплексом и частотным разнесе-
нием. Решается задача адаптивного выбора схемы ко-
дирования и модуляции, а также адаптивного назначе-
ния частотно-временного ресурса и мощности передачи 
для сервисных потоков прямого и обратного каналов, 
запланированных к передаче. Кроме того, решается 
задача адаптивного выбора положения границы между 
кадрами прямого и обратного каналов. В качестве целе-
вой функции оптимизации выбрана ёмкость сектора, под 
которой понимается его максимально достижимая про-
пускная способность. При оптимизации учитываются 
ограничения на доступный частотно-временной ресурс 
кадров прямого и обратного каналов, на максимальные 
значения мощности передачи базовой станции и поль-
зователей, а также требования QoS сервисных потоков. 

Адаптивная передача в системе Mobile WiMAX тре-
бует решения задачи условной оптимизации. Оптималь-
ное решение этой задачи имеет экспоненциальную 
сложность. Поэтому, вычислительная сложность прак-
тических алгоритмов играет большую роль. В данной 
работе для решения задачи адаптивной передачи при-
менена модель загрузки системы OFDMA [9]. Это позво-
лило разработать очень быстрый и эффективный алго-
ритм адаптивной передачи. 

Постановка задачи 
Рассматривается один сектор системы Mobile WiMAX 

с частотным разнесением и временным дуплексом. Кадр 
имеет постоянную длительность и включает кадры пря-
мого и обратного каналов. Положение границы между 
кадрами прямого и обратного каналов может адаптивно 
меняться. Во временной области кадр состоит из вре-

Предложен алгоритм адаптивной передачи для системы Mobile 
WiMAX с частотным разнесением и временным дуплексом. В алгорит-
ме выбирают положение границы между кадрами прямого и обратного 
каналов, схемы кодирования и модуляции, а также значения мощности 
передачи. Целью алгоритма является максимизация ёмкости сектора 
при условии выполнения требований по качеству обслуживания пользо-
вателей. Предложенный алгоритм обладает низкой вычислительной 
сложностью и имеет выигрыш в спектральной эффективности по 
сравнению с известными алгоритмами. 
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менных слотов, каждый из которых образован одним 
или несколькими символами OFDM. Для некоторого по-
ложения границы будем обозначать количество симво-
лов OFDM в прямом и обратном каналах  как: DLT  и 

ULT , где F DL ULT T T= +  – количество символов OFDM в 
кадре. В частотной области кадр состоит из частотных 
подканалов, каждый из которых образован несколькими 
поднесущими. Будем обозначать количество частотных 
подканалов в прямом и обратном каналах DLF  и ULF . 

Сектор обслуживает K  пользователей. Каждый 
пользователь может иметь несколько сервисных пото-
ков прямого и обратного каналов, где сервисный поток 
это поток блоков данных некоторого сервиса. Каждый 
сервисный поток имеет набор требований QoS, вклю-
чающий минимальную среднюю скорость передачи, 
максимальную среднюю задержку передачи и макси-
мальную вероятность ошибки. Сектор имеет ограниче-
ние на максимальную мощность передачи max

DLP , а 
мощность передачи пользователей  ограничена величи-
нами ( )max , 1, ,ULP k k K= … . 

Алгоритм планирования передачи выбирает набор 
сервисных потоков прямого и обратного каналов, кото-
рый будет передаваться в текущем кадре. Обозначим 
количество выбранных сервисных потоков прямого и 
обратного каналов 

DLN  и ULN . Перед передачей блоки 
данных этих сервисных потоков преобразуются в пакеты 
данных на уровне MAC с использованием операций 
фрагментации и упаковки. Для каждого сервисного пото-
ка выбирается схема кодирования и модуляции и мощ-
ность передачи (на частотный подканал). Будем обозна-
чать их ,DL ULq q  и ,DL ULp p . После того как схемы коди-
рования и модуляции выбраны, пакеты данных каждого 
сервисного потока преобразуются в кодовые блоки на 
физическом уровне. Кодовые блоки сервисных потоков 
размещаются в кадре. Для обозначения размера час-
тотно-временного ресурса, занятого сервисными пото-
ками в кадре, будем использовать функции бDL  и бUL . 
При этом ( )б , , 1DL DL DL DLn i j = , если сервисный поток 

DLn  занимает временной слот DLi  частотного подкана-
ла DLj , в противном случае ( )б , , 0DL DL DL DLn i j = . На-
помним, что при частотном разнесении поднесущие ка-
ждого частотного подканала при передаче псевдослу-
чайно разносятся по всему спектру сигнала OFDM. 

Задача максимизации ёмкости сектора формулиру-
ется следующим образом. 

{ }( ) { }( )( )argmax , ,DL DL DL DL UL UL ULT C q p C q p= + , (1) 

где 

{ }

( ) ( ) max

1 1
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, , ,
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N F
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=
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=

∑ ∑
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∑ ∑
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 (3) 

В (1) – (3) DLC  и ULC  обозначают пропускные спо-
собности прямого и обратного каналов; ( )д , 1ULk n = , 
если сервисный поток ULn  принадлежит пользователю 
k , в противном случае ( )д , 0ULk n = . Задачи условной 
оптимизации (2) и (3) решаются при условии, что удов-
летворяются требования QoS пользователей прямого и 
обратного каналов. 

Алгоритм адаптивной передачи 

Целевые функции и ограничения в оптимизационной 
задаче (1) – (3) являются нелинейными функциями па-
раметров оптимизации. Оптимальное решение задачи 
(1) – (3) это полный перебор, который не применим на 
практике. Возможны разные неоптимальные алгоритмы, 
которые осуществляют поиск локальных экстремумов 
целевой функции. Все они сталкиваются с двумя основ-
ными трудностями. Во-первых, целевая функция имеет 
много локальных экстремумов, многие из которых дале-
ки от глобального экстремума. Во-вторых, вычислитель-
ная сложность алгоритмов является очень важной. Чем 
лучше алгоритм преодолевает эти сложности, тем 
большую практическую ценность он имеет.  

Задача условной оптимизации (1) – (3) упрощается 
тем, что для заданного положения границы между кад-
рами прямого и обратного каналов оптимизация может 
проводиться независимо для прямого и обратного кана-
лов, как в оптимальном, так и в неоптимальном алго-
ритмах. Как следствие, алгоритм адаптивной передачи 
включает две процедуры: оптимизацию положения гра-
ницы и оптимизацию прямого и обратного каналов. Для 
обеих этих процедур предлагается использовать мо-
дель загрузки системы OFDMA [9]. Это приводит к 
очень быстрому и эффективному алгоритму адаптив-
ной передачи. 

Загрузку системы определяют следующим образом 
[9]. Загрузка системы равна минимальной величине 
нормированных общих ресурсов системы, необходимых 
пользователям. Величина необходимых ресурсов сис-
темы нормируется на общую величину ресурсов систе-
мы и определяется при условии, что требования QoS 
выполняются для всех пользователей системы. 

В обратном канале системы Mobile WiMAX единст-
венным общим ресурсом является частотно-временной 
ресурс кадра обратного канала. Мощности передачи 
пользователей – это их индивидуальные ресурсы. Соот-
ветственно, загрузка обратного канала ULu  равна 

maxmin , ,UL UL UL UL ULu s s S S= =  

где ULS  – частотно-временной ресурс обратного кана-
ла, потребляемый всеми пользователями, max

ULS  – об-
щий размер частотно-временного ресурса обратного 
канала. 

В прямом канале общими ресурсами системы явля-
ются частотно-временной ресурс прямого канала и 
мощность передачи сектора. Величины нормированных 
потребляемых частотно-временного и мощностного ре-
сурсов прямого канала DLs  и сDL  равны 

max max, с ,DL DL DL DL DL DLs S S P P= =  

где DLS  – частотно-временной ресурс прямого канала, 
потребляемый всеми пользователями, max

DLS  – общий 
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размер частотно-временного ресурса прямого канала, 

DLP  – мощность передачи сектора, потребляемая все-
ми пользователями. 

Для получения загрузки прямого канала DLu  необ-
ходимо объединить два разнородных ресурса прямого 
канала, а именно частотно-временной ресурс DLs  и 
мощностной ресурс сDL . Для этих целей будем исполь-
зовать функцию ( )max ,сDL DLs  [9]. Следовательно, за-
грузка прямого канала DLu  равна 

( )( )min max ,сDL DL DLu s= . 

Для выбора положения границы между кадрами 
прямого и обратного каналов предлагается алгоритм 
прямого поиска, состоящий из следующих шагов. На 
первом шаге положение границы выбирается так, чтобы 
величины частотно-временного ресурса кадров прямого 
и обратного каналов были пропорциональны величинам 
суммарного трафика прямого и обратного каналов 
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где ( )DL DLx n  и ( )UL ULx n  – суммарные размеры бло-
ков данных сервисных потоков DLn  и ULn . 

Положение границы (4) не учитывает разные усло-
вия приёма пользователей. Для этого положения грани-
цы рассчитывают загрузки прямого и обратного каналов 
на втором шаге. Загрузка прямого канала равна 
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Она рассчитывается при условии, что требования 
QoS выполняются для всех сервисных потоков прямого 
канала. Отметим, что ограничение на максимальную 
мощность передачи (2) включено в загрузку прямого 
канала. Если оно не выполняется, то с 1DL >  и, следо-
вательно, 1DLu > , что означает перегрузку прямого 
канала. 

Загрузка обратного канала равна 

( ) ( )
( )0

0
1 1 1

1min , б , ,
UL UL UL

UL UL UL

TN F

UL UL UL UL UL UL UL
n i jUL UL

u s s n i j
T F = = =
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Она вычисляется при условии, что требования QoS 
выполняются для всех сервисных потоков обратного 
канала, а также с учётом ограничений на максимальные 
мощности передачи пользователей (3). 

Когда кадр прямого канала перегружен, т.е., невоз-
можно разместить в него все сервисные потоки, исполь-
зуют следующую процедуру. Сначала размещают как 
можно больше сервисных потоков в кадр прямого кана-
ла при условии, что 1ULu ≤ . Затем условно добавляют 
второй кадр прямого канала, такой же как и первый 
кадр, под первым кадром прямого канала. Размещают 
как можно больше сервисных потоков во второй кадр 

прямого канала при условии, что 1DLu ≤ . Это условие 
проверяется отдельно для второго кадра. Данная про-
цедура продолжается до тех пор, пока все сервисные 
потоки не будут размещены. После этого вычисляют 
загрузку прямого канала по всем использованным кад-
рам прямого канала. При этом, суммируют размеры за-
нятого частотно-временного ресурса всех кадров прямо-
го канала для получения DLs . Кроме того, суммируют 
использованную мощность передачи всех кадров прямо-
го канала для получения сDL  (поэтому новые кадры 
размещаются под старыми кадрами). 

Когда кадр обратного канала перегружен, т.е., не-
возможно разместить в него все сервисные потоки, ис-
пользуют следующую процедуру. Размещают как можно 
больше сервисных потоков в первый кадр обратного 
канала. Условно добавляют второй кадр обратного ка-
нала, такой же как и первый, справа от первого, и опять 
размещают в нём как можно больше сервисных потоков. 
Эту процедуру продолжают до тех пор, пока все сервис-
ные потоки обратного канала не будут размещены. По-
сле этого суммируют весь занятый частотно-временной 
ресурс использованных кадров обратного канала для 
нахождения DLs . 

На втором шаге начальное положение границы меж-
ду кадрами прямого и обратного каналов выбирают так, 
чтобы частотно-временной ресурс кадра делился между 
кадрами прямого и обратного каналов пропорционально 
их загрузкам 

( ) ( ) ( ) ( )( )( )
( ) ( )

1 0 0 0

1 1

,

.

DL F DL DL DL DL F DL UL

UL F DL

T T T u T u T T u

T T T

  = ⋅ ⋅ ⋅ + − ⋅   

= −
 

После этого осуществляют прямой поиск локального 
максимума целевой функции (1). Для начального поло-
жения границы в кадрах прямого и обратного каналов 
размещают соответствующие сервисные потоки, ис-
пользуя процедуры, описанные далее. Если возможно 
разместить все сервисные потоки в кадр и 

( )max , 1DL ULu u ≤ , то задача условной оптимизации (1) 
решена. В этом случае выбранное положение границы, 
выбранные схемы кодирования и модуляции, а также 
мощности передачи используют при передаче в теку-
щем кадре. В противном случае итеративно ищут бли-
жайший локальный максимум целевой функции (1). 

Предлагается следующая процедура оптимизации в 
прямом канале. Сервисные потоки последовательно 
размещают в кадре прямого канала, начиная с сервис-
ных потоков с наилучшими условиями приёма. При раз-
мещении каждого сервисного потока минимизируют за-
грузку прямого канала. 

Среди всех сервисных потоков прямого канала вы-
бирают один сервисный поток с максимальным норми-
рованным на мощность передачи значением ОСШП 

( ) ( )1 arg maxDL DLn z n= . 

Для сервисного потока ( )1
DLn  выбирают схему кодиро-

вания и модуляции и соответствующее значение мощ-
ности передачи так, чтобы минимизировать загрузку 
прямого канала 

( ) ( )( ) ( )1 1 arg min max ,сDL DL DL DLq n s=    . (5) 
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Отметим, что загрузка прямого канала в (5) рассчи-
тывается при условии, что только один сервисный поток 

( )1
DLn  размещён в кадре прямого канала. 
Сервисный поток ( )1

DLn  размещают в кадре прямого 
канала со схемой кодирования и модуляции ( ) ( )( )1 1

DL DLq n  и 
мощностью передачи ( ) ( )( )1 1

DL DLp n . Сервисные потоки в 
кадре прямого канала размещают слева направо, т.е. 
сначала полностью заполняют первый частотный под-
канала, затем – второй и т.д. После этого, сервисный 
поток ( )1

DLn  исключают из дальнейшего рассмотрения. 
Среди оставшихся сервисных потоков опять выби-

рают один сервисный поток с максимальным нормиро-
ванным на мощность передачи значением ОСШП 

( ) ( )2 arg maxDL DLn z n= . 

Для сервисного потока ( )2
DLn  выбирают схему кодиро-

вания и модуляции и соответствующее значение мощ-
ности передачи так, чтобы минимизировать загрузку 
прямого канала 

( ) ( )( ) ( )2 2 arg min max ,сDL DL DL DLq n s=    . (6) 

Отметим, что загрузка прямого канала в (6) рас-
считывается при условии, что сервисный поток ( )1

DLn  
уже был размещён в кадре прямого канала со схемой 
кодирования и модуляции ( ) ( )( )1 1

DL DLq n  и мощностью 
передачи ( ) ( )( )1 1

DL DLp n , а сервисный поток ( )2
DLn  дополни-

тельно размещается в кадре прямого канала. 
Сервисный поток ( )2

DLn  размещают в кадре прямого 
канала со схемой кодирования и модуляции ( ) ( )( )2 2

DL DLq n  
и мощностью передачи ( ) ( )( )2 2

DL DLp n . После этого, сер-
висный поток ( )2

DLn  исключают из дальнейшего рас-
смотрения. 

Затем выбирают новый сервисный поток, используя 
тот же критерий, и т.д. Если все сервисные потоки уда-
лось разместить в кадре прямого канала и 

( )max ,с 1DL DLs ≤ , то процедура оптимизации прямого 
канала завершена. Если в процессе размещения сер-
висных потоков в кадре прямого канала наступила пере-
грузка, т.е. ( )max ,с 1DL DLs > , то размещают последний 
сервисный поток при условии ( )max ,с 1DL DLs ≤  и за-
вершают процедуру оптимизации. 

Предлагается следующая процедура оптимизации 
в обратном канале. Напомним, что единственным об-
щим системным ресурсом обратного канала является 
частотно-временной ресурс кадра обратного канала. 
Поэтому, необходимо минимизировать использование 
частотно-временного ресурса кадра обратного кана-
ла. Кроме того, ограничения на максимальную мощ-
ность передачи пользователей (3) независимы для 
разных пользователей. Предлагается размещать 
пользователей в кадр обратного канала последова-
тельно, начиная с пользователей с наилучшими усло-
виями приёма. Для каждого пользователя будем раз-
мещать все его сервисные потоки, а затем перехо-
дить к следующему пользователю. Отметим, что ус-
ловия приёма одинаковы для всех сервисных потоков 
одного пользователя. 

Сначала выбираем один сервисный поток с мак-
симальным нормированным значением ОСШП 

( ) ( )1 arg maxUL UL ULn z n= . 

Первый выбранный пользователь ( )1k  – это пользова-
тель, которому принадлежит сервисный поток обратного 
канала ( )1

ULn . Размещаем все сервисные потоки этого поль-
зователя в кадр обратного канала и убираем их из даль-
нейшего рассмотрения. Затем среди оставшихся пользо-
вателей выбираем ещё один сервисный поток с наилуч-
шими условиями приёма. Как следствие, имеем следую-
щего пользователя ( )2k . Размещаем все сервисные пото-
ки этого пользователя в кадр обратного канала и убираем 
их из дальнейшего рассмотрения. Эта процедура продол-
жается до тех пор, пока в кадр обратного канала не будут 
размещены все сервисные потоки всех пользователей или 
пока не закончится частотно-временной ресурс кадра об-
ратного канала. 

Для некоторого пользователя k  его сервисные потоки 
размещают в кадр обратного канала, используя следую-
щую процедуру. Сначала назначают схему кодирования и 
модуляции ULQ  с максимальной скоростью передачи всем 
сервисным потокам обратного канала пользователя k  и 
размещают их в кадре обратного канала. При этом выби-
рают мощность передачи так, чтобы выполнялись требо-
вания QoS сервисных потоков. Если после размещения 
сервисных потоков пользователя k  в кадре обратного 
канала ограничение на максимальную мощность передачи  
для этого пользователя выполняется, то переходят к сле-
дующему пользователю. В противном случае, если в кадре 
обратного канала не осталось свободного частотно-
временного ресурса, то выбирают один сервисный поток, 
исключают его из передачи и заново проверяют условие на 
максимальную мощность передачи пользователя k . Если 
в кадре обратного канала остался свободный частотно-
временной ресурс, то выбирают один сервисный поток, 
понижают его скорость передачи, что соответствует мень-
шему значению требуемой мощности передачи для этого 
сервисного потока, и заново проверяют условие на макси-
мальную мощность передачи пользователя k . Так как эта 
итеративная процедура осуществляется для сервисных 
потоков только одного пользователя, то она не требует 
больших вычислительных ресурсов. 

При размещении сервисных потоков в кадрах прямого 
и обратного каналов, каждой схеме кодирования и моду-
ляции соответствует минимальное значение мощности 
передачи, при котором выполняются требования QoS этих 
сервисных потоков [10 - 13]. Напомним, что набор требова-
ний QoS сервисного потока включает минимальную сред-
нюю скорость передачи, максимальную среднюю задержку 
передачи и максимальную вероятность ошибки. Все эти 
требования QoS могут быть удовлетворены, если мощ-
ность передачи сервисного потока выше некоторого значе-
ния. Алгоритмы расчёта минимального значения мощности 
передачи, при котором выполняются требования QoS сер-
висного потока, зависят от способа обработки сервисного 
потока на уровне MAC и на физическом уровне. Для сис-
темы Mobile WiMAX они приведены в [10 - 13]. 

Моделирование 

Проанализируем эффективность предложенного ал-
горитма адаптивной передачи методом моделирования в 
системе Mobile WiMAX. Топология моделируемой систе-
мы включает семь сот, каждая из которых содержит три 
сектора, при этом шесть сот окружают центральную соту. 
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мы включает семь сот, каждая из которых содержит три 
сектора, при этом шесть сот окружают центральную соту. 
Результаты снимаются только для центральных секторов, 
а остальные сектора служат источниками внутрисистем-
ных помех. Коэффициент повторного использования час-
тоты равен трём, радиус соты равен 1000  м. Частота 
несущей равна 2.4  ГГц, полоса частот равна 10  МГц в 
каждом секторе. 

Каждый сектор имеет максимальное значение мощ-
ности передачи, равное 10  Вт, и секторную антенну с 
шириной диаграммы направленности 120 . Каждый 
пользователь имеет максимальное значение мощности 
передачи, равное 1  Вт, и всенаправленную антенну. В 
качестве модели канала распространения взята модель 
Vehicular B из [14]. Она включает коэффициенты усиле-
ния передающей и приёмной антенн, средние потери 
при распространении, логнормальные замирания и бы-
стрый фединг. 

В каждом помеховом секторе псевдослучайно рас-
пределяется 10 пользователей, каждый из которых имеет 
один сервисный поток прямого канала и один сервисный 
поток обратного канала. Скорость трафика этих сервис-
ных потоков подбирается таким образом, чтобы помехо-
вые сектора были практически полностью загружены. В 
каждом центральном секторе псевдослучайно распреде-
ляют 5,10 … пользователей, каждый из которых имеет 8 
сервисных потоков прямого канала и 2 сервисных потока 
обратного канала. Каждый сервисный поток передаёт 
видео трафик [15] со средней скоростью поступления 
блоков данных 32 кб/с. Для этих сервисных потоков уста-
новлены следующие параметры QoS: максимальная 
средняя задержка 200 мс и вероятность ошибки  0.001. 

Для анализа эффективности предложенного алго-
ритма будем использовать пропускную способность сек-
тора, а для анализа вычислительной сложности – время 
моделирования. При этом будем сравнивать предла-
гаемый алгоритм с разработанными ранее алгоритмами 
адаптивной передачи для системы Mobile WiMAX с вре-
менным дуплексом и частотным разнесением [10], [12]. 
Целевой функцией алгоритма [10] является минимиза-
ция суммарного занятого частотно-временного ресурса 
кадра, а целевой функцией алгоритма [12] – минимиза-
ция суммарной излучаемой за кадр мощности. Поста-
новка задачи в этих двух алгоритмах отличается от по-
становки задачи этой статьи только целевыми функция-
ми. Сами алгоритмы отличаются тем, что в них не ис-
пользована модель загрузки системы OFDMA при опти-
мизации. 

Рис. 1 показывает пропускную способность сектора 
как функцию от величины трафика, поступающего для 
передачи в сектор. Пропускная способность сектора для 
алгоритмов минимизации ресурса и мощности достигает 
значений  9.6 Мб/с и 11.2 Мб/с соответственно и затем 
остаётся приблизительно постоянной при дальнейшем 
увеличении трафика. Эти критические значение пропу-
скной способности соответствуют ситуации, когда сектор 
практически полностью загружен, но требования QoS 
всё ещё выполняются для всех сервисных потоков всех 
пользователей. С дальнейшим ростом трафика, требо-
вания QoS не выполняются для части сервисных потоков. 
Соответственно, эти значения пропускной способности 

соответствуют ёмкости сектора, полученной при задан-
ных параметрах сети Mobile WiMAX. Алгоритм адаптив-
ной передачи, предложенный в этой статье, достигает 
ёмкости сектора 14.4 Мб/с, т.е.  имеет выигрыш в спек-
тральной эффективности порядка 0.3 б/с/Гц. 
 

 
Рис. 1. Пропускная способность сектора. 

Рис. 2 показывает время моделирования как функцию 
от величины трафика, поступающего для передачи в сек-
тор. Прежде всего, заметим, что время моделирования 
растёт экспоненциально с ростом трафика. Это связано с 
тем, что при моделировании трафик увеличивается за счёт 
увеличения количества сервисных потоков, участвующих в 
задаче оптимизации. Также заметим, что алгоритм, пред-
ложенный в этой статье, требует существенно меньше 
вычислительных ресурсов, чем ранее предложенные алго-
ритмы. Это достигнуто за счёт использования модели за-
грузки системы OFDMA, что позволило отказаться от тру-
доёмких итеративных процедур оптимизации. 
 

 
Рис. 2. Время моделирования. 

Таким образом, алгоритм адаптивной передачи в 
системе Mobile WiMAX с временным дуплексом и час-
тотным разнесением, предложенный в этой статье, име-
ет большую практическую ценность. Он позволяет дос-
тигнуть высоких значений ёмкости сектора при выпол-
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Открытое акционерное общество «Концерн «Созвездие» 

 
В целях сохранения и развития научно-

производственного потенциала предприятий радио-
электронной промышленности, концентрации ресурсов 
для создания единой системы и средств управления 
войсками (силами) и оружием в тактическом звене 
Вооруженных Сил Российской Федерации и других во-
инских формирований, также разработки и производ-
ства продукции гражданского назначения Указом Пре-
зидента Российской Федерации от 29 июля 2004 г. 

№ 993 создано ОАО «Концерн «Созвездие» с 100% участием государства в его уставном капи-
тале. В состав ОАО «Концерн Созвездие» включены 12 ФГУПов (преобразованных в ОАО) и 4 
открытых акционерных общества.   

В рамках интегрированной структуры сформированы необходимые условия для диверсифи-
кации производства, расширения внешнеэкономической деятельности и обеспечения необхо-
димого уровня мобилизационных мощностей.  

Основной задачей ОАО «Концерн «Созвездие» является внедрение новой организационно-
правовой системы управления процессом создания производства и обеспечения эксплуатации 
средств единой системы управления тактического звена путем оптимизации кооперационных 
связей и объединения предприятий различных форм собственности в мощную интегрированную 
структуру, адаптированную к условиям рыночной экономики и имеющую возможность за счет 
собственных и привлеченных ресурсов быстро и эффективно решать вопросы выпуска продук-
ции, отвечающей требованиям национальной безопасности и оборонной достаточности страны. 

ОАО «Концерн «Созвездие» предлагает своим потенциальным партнерам проведение на-
учно-исследовательских и опытно-конструкторских работ по основным направлениям  
деятельности: 

• создание и производство автоматизированных систем управления и связи тактического 
звена; 

• создание и производство автоматизированных систем управления и средств телекодовой 
и речевой связи комплексов  противовоздушной обороны обороны; 

• создание и производство автоматизированных систем управления  и средств радиоэлек-
тронного подавления радиосвязи; 

• создание и производство автоматизированных систем связи и управления специального 
назначения; 

• создание и производство систем и средств связи для народного хозяйства. 
Стремительное развитие сектора инфокоммуникационных услуг в экономике России сегодня 

занимает достойное  место. В ближайшее время мы сможем увидеть богатейшую палитру но-
вых персонализированных услуг – от передачи речи, данных, видеоизображения до передачи 
сигнальной (охранные функции), навигационной, медико-биологической информации.  Универ-
сальная телекоммуникационная услуга, в конечном счете, войдёт в потребительскую корзину 
каждого человека.  


