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СТРУКТУРЕ ИЗМЕРЕНИЙ 

Проведен синтез рекуррентного алгоритма оценивания амплитудно-
фазового распределения сигналов на раскрыве антенной решетки. Получены 
уравнения, описывающие функционирование линейного фильтра оценивания 
амплитудно-фазового распределения, а также квазилинейного фильтра оце-
нивания фазового распределения при известном амплитудном распределении. 
Проведен анализ эффективности рекуррентных алгоритмов оценивания в 
зависимости от пространственной структуры измерений, установлено оп-
тимальное значение величины углового сектора расположения точек изме-
рений. Даны рекомендации по выбору начальных условий для рекуррентного 
фильтра оценивания. 
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Введение. Для эффективного обнаружения, 
оценивания параметров и разрешения сигналов 
необходимо точное определение амплитудно-
фазового распределения (АФР) на раскрыве ан-
тенной решетки (АР). Диагностика антенной 
решетки реализуется на основе различных мето-
дов: радиоголографических, модуляционных, 
коммутационных методов, а также методов ре-
конструктивной диагностики [1-4]. За исключе-
нием радиоголографических, все выше перечис-
ленные методы являются специализированными 
и применимы только для контроля АР. Радиого-
лографические методы являются универсальны-
ми и пригодными для диагностики как антенных 
решеток, так и антенн с непрерывным ампли-
тудно-фазовым распределением. 

Известные линейные алгоритмы оценивания 
АФР [5,6] предполагали определение комплекс-
ного АФР, в котором модуль и аргумент полага-
лись неизвестными или случайными величина-
ми. В последнем случае полагается, что ком-
плексное  АФР имеет гауссовское распределе-
ние, для которого модуль имеет релеевский за-
кон распределения, а аргумент распределен рав-
номерно. На основе полученной ранее оценки 

АФР  X̂  можно получить отдельно оценки мо-
дуля XX ˆˆ   и аргумента XΦ ˆargˆ  . Если оцен-

ка АФР оптимальна по критерию максимального 
правдоподобия, то полученные таким образом 
оценки модуля и аргумента также оптимальны 
по этому критерию.  

Однако, эти оценки не являются оптималь-
ными по критерию минимума среднего квадрата 
ошибки, так как операции вычисления модуля и 
аргумента нелинейные. Поэтому для получения 
среднеквадратичных оценок необходимо синте-
зировать нелинейный алгоритм оценивания. Не-
обходимость такого алгоритма актуальна еще и 
потому, что для АР с фазовым управлением ам-
плитудное распределение на раскрыве АР посто-
янно и может считаться известным с высокой 
точностью. Поэтому возникает задача оценива-
ния фазового распределения при известном ам-
плитудном распределении. Данная задача оце-
нивания является нелинейной и не может быть 
решена методом обращения матрицы. Метод 
максимального правдоподобия [6,8] в этом слу-
чае также приводит к затратным в вычислитель-
ном отношении алгоритмам. 
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При большом числе элементов АР опреде-
ленными преимуществами обладают рекуррент-
ные алгоритмы оценивания АФР [5,8,10].  

Цель работы − повышение качества оцени-
вания АФР антенных решеток с амплитудно-
фазовым и фазовым управлением при наличии 
ограничений на объем одновременно анализи-
руемых данных. 

Постановка задачи. Для решения этих за-
дач перспективным является метод оптимально-
го оценивания АФР в раскрыве антенны по из-
мерениям сигнала на выходе диаграммообра-
зующей схемы АР, полученных с помощью ам-
плифазометра, с применением методов марков-
ской теории оценивания случайных процессов 
[4,8,9]. Оцениваемые значения АФР в элементах 
АР считаются независимыми комплексными га-
уссовскими случайными величинами с нулевым 
математическим ожиданием и известной диспер-
сией XD . Моделями случайных процессов, опи-
сывающих ошибки восстановления и измерения 
полей, также являются гауссовские случайные 
величины. Искомое АФР является векторной 
случайной величиной   NnX n ,..,1, X  с кор-

реляционной матрицей IXXR XX D H , где H  
обозначает эрмитово сопряжение, 

 2
nX XD M  − дисперсия. Представим АФР 

как вектор состояния некоторой динамической 
системы, динамика состояния которой описыва-
ется уравнением вида:  

  001 , XXXX  tmm ,  Mm ,..,1 .  (1) 

На выходе амплифазометра получаем изме-
ренное значение комплексного сигнала с выхода 
АР  при различных угловых положениях пово-
ротного устройства с учетом ошибок измерения 
и шумов наблюдения: 

 MmNY mmmm ,..,1,  XA , (2) 
где mIRmm jNNN   − комплексный гауссов-
ский шум измерений с дисперсией 

  Nm DN 
2M , mA  − значение вектора-строки 

пространственного преобразования сигнала при 
m - м угловом положении поворотного устрой-
ства.  Этот вектор также является m -й строкой 
матрицы пространственного преобразования   

 NnMmeA mnj
mn ,..,1,,..,1,  A . 

Так как от момента времени измерения m  
зависит угловое положение поворотного устрой-
ства, задаваемое матрицей пространственного 
преобразования A , а также значение шумов на-
блюдения mN , то при неизменном во времени 
АФР (1) задача оценивания АФР может быть 

сформулирована как частный случай рекуррент-
ной фильтрации гауссовского процесса XX m  
по результатам наблюдений этого процесса с 
ошибками. Полученные выше уравнения наблю-
дения (2) и уравнение состояния (1) дают пол-
ную формулировку задачи оценивания поля в 
раскрыве антенны в терминах пространства со-
стояний.  

В ряде случаев АР имеет только фазовое 
управление, а амплитудное распределение 

XX 0  известно. Задача заключается в оцени-
вании только фазового распределения при из-
вестном амплитудном распределении в условиях 
действия шумов. В связи с этим привлекатель-
ным является применение рекуррентных алго-
ритмов фильтрации Калмана, расширенных на 
случай нелинейных моделей оцениваемых пара-
метров [9,10]. Пусть вектор оцениваемых пара-
метров представляет собой совокупность  аргу-
ментов АФР   

 Nnn ,..,1,arg  XΦ , 

модуль АФР известен, а комплексное АФР опре-
деляется выражением  

 NneX nj
n ,..,1,0  X . 

Искомое фазовое распределение полагается 
гауссовским случайным процессом с корреляци-
онной матрицей   IΦΦMR   DT , динамика 
вектора состояния которого описывается урав-
нением вида: 

  001 , ΦΦΦΦ  tmm . 

На выходе амплифазометра получаем изме-
ренное значение комплексного сигнала с выхода 
АР  при различных угловых положениях пово-
ротного устройства с учетом ошибок измерения 
и шумов наблюдения 

   
.,..,1

,
Mm

NNHjYYY mmmmmmIRmm


 ΦXAΦ

Так как оцениваемый вектор Φ  нелинейно зави-
сит от наблюдаемых данных, то целесообразно 
преобразовать наблюдения в векторную дейст-
вительную форму: 

 mIRmm YY ,Y ,   mIRmm HH ,H  (3) 
       ,,..,1,Im,Re Mmmmmm  ΦXAΦXA  

где    RmRmRm NHY  Φ ,    mImImI NHY  Φ  - 
квадратурные составляющие измеренного ам-
плифазометром сигнала,   

    


N

n
nmnnmnRm XAH

1
0 cosΦ ,     

    


N

n
nmnnmnmI XAH

1
0 sinΦ  − квадратурные 

составляющие полезного сигнала. 
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Квадратурные составляющие шума наблю-
дения являются гауссовскими независимыми 
величинами с нулевым средним значением  и 
диагональной корреляционной матрицей 

NN DIR   размером MM 22  . 
Получение основных соотношений. Пред-

ставим постоянное во времени АФР в виде ком-
плексного вектора состояния (1). Тогда для оце-
нивания АФР можно применить известные 
уравнения многомерной оптимальной линейной 
фильтрации [5,8,10] комплексного случайного 
процесса, которые с использованием леммы об 
обращении матриц имеют вид: 

  ,

1

1
1

111

1

11
1

1

mmN
H
mmm

H
mmm

m
H
m

N
mm

D

D

PAIAPAAPP

AAPP






















 

 (4) 

N

H
mmm D

1
111   APK ,     (5) 

 mmmmmm Y XAKXX ˆˆˆ
111   , 1,..,0  Mm ,  

(6) 

где 1
ˆ

mX  – оптимальная оценка комплексного 
АФР, 1mK  – комплексные оптимальные коэф-
фициенты передачи линейного фильтра, 1mP  – 
ковариационная матрица ошибок оценивания. 

Так как уравнения являются линейными от-
носительно оцениваемого вектора и наблюдае-
мых данных, которые являются совместно гаус-
совскими, то получаемая в результате фильтра-
ции оценка АФР (6) является оптимальной по 
критерию минимума среднего квадрата ошибки. 

В случае оценивания фазового распределе-
ния при известном амплитудном распределении 
используется квазилинейная фильтрация про-
цесса mΦ  в присутствии шумов наблюдения. 
Для решения этой задачи запишем уравнения 
многомерной квазилинейной фильтрации [9] по 
критерию максимума апостериорной вероятно-
сти применительно для решаемой задачи оцени-
вания фазового распределения по наблюдаемым 
данным (3): 
 - алгоритм фильтрации 

  mmmmmm ΦHYKΦΦ ˆˆˆ
1111   ,   (7) 

- вычисление коэффициента передачи квазили-
нейного фильтра 

 
N

T
m

mm
D
1

ˆ
ˆ

11 









 

Φ
HPK ,  (8) 

- вычисление ковариационной матрицы ошибок 
оценивания 

  
1

11

T
1

1 ˆ
ˆ
ˆ1

ˆ






 

























 mmm
m

m

Nm
mm

D
ΦHY

Φ
H

Φ
PP . 

(9) 
Проведем матричное дифференцирование в 

выражении (9) в предположении, что величина 
невязки наблюдений и получаемой оценки не-
значительная: 

  
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ˆ
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ˆ
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Подставим результат дифференцирования в 
выражение для ковариационной матрицы оши-
бок (9): 

1
1

T
11

1 ˆ
ˆ

ˆ
ˆ1




 

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









m

m

m

m

N
mm

D Φ
H

Φ
HPP . 

В результате применения леммы об обраще-
нии матрицы к полученному выражению для  

1mP  получим: 

.ˆ
ˆ

ˆ
ˆ

ˆ
ˆ

ˆ
ˆ

1
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Рассмотрим операцию дифференцирования 
применительно в задаче оценивания фазового 
распределения на раскрыве АР. Производная от 
оценки сигнала вычисляется отдельно для дей-
ствительной и мнимой частей этого сигнала: 

    ,ˆ
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   (10) 

где производная от комплексного сигнала равна 

 
Nj

N

j

j

m
m

ejX
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H




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ˆ
0

ˆ
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ˆ
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1

0..0
........
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ˆ
ˆ 2

1

A
Φ

Φ . 

В частном случае одноканального приема 
1N  получаем алгоритм фазовой синхрониза-

ции в дискретном времени: 
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Результаты моделирования линейного и 
квазилинейного алгоритмов. Проведем анализ 
оценивания АФР линейной эквидистантной АР с 
помощью рекуррентного алгоритма (4)-(6) мето-
дом статистического моделирования. Основное 
внимание уделяется пространственной структуре 
измерений, которая существенно влияет на точ-
ность оценивания [11]. При моделировании при-
няты следующие величины: 
− расстояние между элементами АР равно 

 5,0d , где   - длина волны; 
− начальные условия 0X̂  при моделировании 
фильтра Калмана выбирались следующим обра-
зом: а) равными нулю IX  0ˆ

0 ,  
б) равными точному значению АФР XX 0

ˆ ,  
в) равными максимально правдоподобной оцен-
ке [6-8] по тем же наблюдаемым данным  

   T
1

H1H
0 ,..,ˆ

MML YYAAAXX


 , (11) 
- отношение сигнал-шум ;100/  NX DDq   
- начальное значение матрицы апостериорных 
дисперсий равно дисперсионной матрице оцени-
ваемого АФР    IRP XX D0 ;  
- оценивание методом максимального правдопо-
добия и алгоритмом рекуррентной фильтрации 
Калмана проводится по одной и той же выборке 
наблюдаемых данных; 
- угловые положения точек измерения m , 

Mm ,..,1 , выбираются равномерно в угловом 
секторе  , расположенном перпендикулярно к 
плоскости АР.  

На рисунке 1, а-в приведены зависимости 
нормированной дисперсии ошибки оценивания 
АФР 

    


stN

i
iiii

stX NND
D

1

H
1 ˆˆ1 XXXX , 

от величины углового сектора измерений  , 
рассчитанной для рекуррентного алгоритма  
фильтрации Калмана (4)-(6), алгоритма макси-
мального правдоподобия (11),  а также границы 

Рао-Крамера для оценки АФР   1H 
 AAR NRK D  

при различных начальных значениях а-в оцени-
ваемого вектора АФР, 20 NM . Усреднение 
дисперсии ошибки проводится по всем элемен-

там АР, а также по ансамблю независимых вы-
борок, число которых stN  выбирается из условия 
получения требуемого доверительного интервала. 

Из сравнения зависимостей, представленных 
на  рисунке 1, можно заключить, что рекуррент-
ный алгоритм фильтрации Калмана дает мень-
шую погрешность оценивания АФР при величи-
не сектора измерений, отличной от оптимально-
го значения. При оптимальной величине 

120  эффективность обоих методов оцени-
вания примерно одинакова. Результаты анализа 
позволяют рекомендовать алгоритм фильтрации 
Калмана для измерений АФР при достаточно 
малом числе элементов АР как более эффектив-
ный по сравнению с алгоритмом максимального 
правдоподобия, особенно при неточно заданной 
пространственной структуре.  
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Начальные условия рекуррентного алгорит-
ма фильтрации Калмана существенно влияют на 
точность оценивания при неоптимальном угло-
вом секторе измерений. Сравнивая зависимости, 
представленные на рисунке 1, можно заключить, 
что выбор начального условия IX  0ˆ

0  позво-
ляет получить относительную погрешность оце-
нивания АФР менее 0,01 при оптимальных угло-
вых секторах измерений и не требует априорных 
сведений о статистике оцениваемых величин.  
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Рисунок 2 

При увеличении числа элементов АР N  
преимущество фильтра Калмана становится бо-
лее заметным. На рисунке 2 приведены зависи-
мости  нормированной дисперсии ошибки оце-
нивания при  числе элементов АР 40 NM . 
При большем числе элементов АР  выигрыш в 
дисперсии ошибки оценивания алгоритма 
фильтрации Калмана по сравнению с оценкой 
максимального правдоподобия составляет около 
4 раз при оптимальном угловом секторе измере-
ния. Сравнивая результаты моделирования на 
рисунках 1, 2, можно заключить, что выигрыш в 
точности оценивания АФР от использования оп-
тимальной пространственной структуры измере-
ния увеличивается при увеличении числа эле-
ментов АР.  В «идеальном» случае, когда на-
чальные условия фильтра Калмана равны точно-
му значению АФР XX 0

ˆ , дисперсия ошибки 
оценивания также уменьшается в несколько раз. 

Для приближения начальных условий ре-
куррентного алгоритма 0X̂  к истинному значе-
нию параметров предлагается использовать 
оценку максимального правдоподобия (11), ко-
торая имеет асимптотически гауссовское рас-
пределение с математическим ожиданием, рав-
ным точному значению АФР   XXM ML

ˆ , и 
дисперсией, определяемой границей Рао-
Крамера RKR . Алгоритм оценивания при вве-
денных выше априорных вероятностных харак-
теристиках имеет вид, аналогичный (4)-(6), с на-
чальными значениями оцениваемого вектора 
АФР MLXX 0

ˆ  и матрицы апостериорных дис-
персий RKRP 0 , которые выбираются на осно-
ве результатов предварительного оценивания. 
Моделирование рекуррентного алгоритма (4)-(6) 
показало (рисунок 1, в), что в этом случае полу-
чаемая рекуррентная оценка не лучше, чем 
оценка максимального правдоподобия. 

При статистическом моделировании алго-
ритма оценивания фазы с помощью квазилиней-
ного алгоритма фильтрации Калмана (7)-(9)  
приняты следующие величины: 
- отношение сигнал-шум NDXq /2

0  ,  
- априорная дисперсия оцениваемого фазового 

распределения    IIP
3

0
2 D . 

На рисунках 3, а-в и 4, а-в  приведены зави-
симости среднеквадратической ошибки оцени-
вания фазы от величины углового сектора изме-
рений   
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рассчитанной для алгоритма квазилинейной 
фильтрации и для максимально правдоподобной 
оценки фазового распределения для квазилиней-
ного и максимально правдоподобного оценива-
ния при 20 NM  (рисунок 3) и 40 NM  
(рисунок 4). 
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Рисунок 3 

Сравнивая полученные результаты (рисун-
ки 3-4), можно заключить, что во всех рассмот-
ренных случаях оптимальное значение сектора 
измерений фазового распределения равно 

 130...120 . Исключением является случай а, 
когда неточно заданные начальные значения 
оценки фазового распределения не позволяет 
реализовать преимущества рекуррентного ква-
зилинейного алгоритма (7)-(9). Если начальное 

значение равно точному значению ФР или его 
максимально правдоподобной оценке, то квази-
линейный алгоритм позволяет получить в 10..20 
раз меньшее значение дисперсии ошибки изме-
рения ФР по сравнению с линейными оценками. 
При этом влияние пространственной структуры 
измерений на точность измерения существенно 
ослабевает. При увеличении числа элементов АР 
преимущества квазилинейного алгоритма стано-
вятся более заметными. 
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Рисунок 4 

Заключение. Проведенные синтез и анализ 
линейного и квазилинейного алгоритмов оцени-
вания АФР на раскрыве АР показали возмож-
ность повышения точности оценивания путем 
рекуррентного выполнения операций оценива-
ния. Применение оптимальной пространствен-
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ной структуры измерений существенно умень-
шает ошибку оценивания. Квазилинейный ре-
куррентный алгоритм оценивания имеет в 10..20 
раз меньшую погрешность оценивания фазы, а 
также менее критичен к пространственной 
структуре измерений, но требует более точного 
определения начальных значений оцениваемого 
ФР. 

Работа выполнена в рамках государственно-
го задания Минобрнауки РФ № 2014/178. 
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УДК 621.391.82 

В.Г. Андреев, Н.И. Кононенко, В.С. Белокуров 
ОПТИМИЗАЦИЯ ПОРЯДКА 

МОДЕЛИРУЮЩЕГО АВТОРЕГРЕССИОННОГО ФИЛЬТРА 
ДЛЯ ИССЛЕДОВАНИЯ СИСТЕМ ПОДАВЛЕНИЯ ПОМЕХ 

Предложен метод оптимизации порядка моделирующего авторегресси-
онного фильтра, основанный на минимизации среднеквадратического откло-
нения между аналитическим и модельным спектрами на выходе исследуемой 
системы подавления помех. Эксперименты показали, что по критерию сред-
неквадратического отклонения между аналитическим и модельным спек-
трами на выходе исследуемой системы подавления помех предложенный 
метод обеспечивает выигрыш в 10…15 раз по сравнению с известным под-
ходом к оптимизации порядка модели, основанным на минимизации средне-
квадратического отклонения между аналитическим и модельным спектрами 
на входе исследуемой системы. 

Ключевые слова: авторегрессионная модель, линейная авторегрессия, 
спектр, моделирование временных рядов, система уравнений Юла – Уолкера. 

Введение. При решении задач обнаружения 
радиотехнических сигналов на фоне помех ме-
тоды подавления их мешающих спектральных 
компонент часто связаны с синтезом различного 
рода фильтров, таких как режекторный, выбели-

вающий фильтры, череспериодные компенсато-
ры (ЧПК) [1]. Для синтеза радиотехнических 
систем требуется оценить эффективность их 
функционирования. На практике часто произво-
дится её оценка методом имитационного моде-
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лирования, которое предполагает построение 
моделирующих фильтров. При наличии харак-
терных для целого ряда радиотехнических задач 
узкополосных по спектру помех удобно исполь-
зовать их авторегрессионные (АР) фильтры [2]. 
Применение авторегрессионного подхода обу-
словлено возможностью получения более точно-
го описания спектральных плотностей мощности 
(СПМ) узкополосных помех, чем при использо-
вании фильтров тех же порядков, но с конечной 
импульсной характеристикой [3, 4]. 

Параметры АР-фильтров находятся из ре-
шения системы линейных уравнений 
Юла – Уолкера [2], основанной на обращении 
корреляционной матрицы R=[Rj,k] моделируемо-
го процесса. При этом дающие его компактное 
описание низкие порядки p моделей не позволя-
ют достаточно полно учесть влияние старших 
коэффициентов Rj,k корреляции с индексами 
│j−k│>p, что снижает адекватность моделиро-
вания [5], а завышение порядков p приводит к 
излишним вычислительным затратам на модели-
рование. 

Цель работы – определение оптимальных 
значений порядка авторегрессионной модели 
узкополосных помех, обеспечивающей адекват-
ную оценку функционирования фильтров их по-
давления по критерию среднеквадратической 
близости аналитического и модельного спектров 
на выходе системы обработки сигналов. 

Постановка задачи. В качестве аналитиче-
ского описания статистических свойств гауссов-
ского случайного мешающего процесса была 
выбрана автокорреляционная матрица R размер-
ностью (NN), характеризующая статистические 
свойства стационарных мешающих воздействий 
при гауссовской аппроксимации огибающей их 
энергетического спектра [1]: 

  2

, exp ,
2,8j k

j k FT
R

       
 
   

(1)

где ΔFT — относительная ширина спектра поме-
хи. 

На главную диагональ автокорреляционной 
матрицы R для её регуляризации добавлена 
компонента Pn=10−6, соответствующая мощности 
некоррелированного белого шума с нулевым 
средним, которая модифицирует диагональные 
элементы Rj, j матрицы R: 

Rj, j=1+Pn. (2) 

Аналитический спектр c=[Cl], l=0, 1, …, L−1 
на входе исследуемого фильтра подавления по-
мех определяется следующим образом [2]: 

2
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exp( i 2 / ) ,
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l j
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С R jl L
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

 
 

(3) 

где: Rj,0 — коэффициенты автокорреляционной 
последовательности (дискретной автокорреля-
ционной функции), составляющие крайний ле-
вый вектор-столбец матрицы R;  
l/L — относительная частота; L, N — число спек-
тральных отсчётов и коэффициентов Rj,0 авто-
корреляции помехи соответственно, рассчиты-
ваемых по выражениям (1), (2). В дальнейшем 
принято количество спектральных отсчетов 
L=512, число N коэффициентов автокорреляции 
при построении спектра c по (3) составляло ве-
личину N=100. 

Коэффициенты импульсной характеристики 
режекторного фильтра находятся, как собствен-
ный вектор, связанный с минимальным собст-
венным значением матрицы R. Собственные 
значения матрицы R определяются из решения 
характеристического уравнения: 

 det 0,  R I  (4)

где R — квадратная (Q+1)×(Q+1)-мерная авто-
корреляционная матрица гауссовского случай-
ного процесса; λ — собственные значения мат-
рицы R; I — (Q+1)×(Q+1)-мерная единичная 
матрица; det(•) — детерминант матрицы. 

В статье приняты часто применяемые на 
практике небольшие (Q<7) порядки фильтров 
подавления помех [1]. Результатом решения 
уравнения (4) является спектр собственных зна-
чений, а согласованный с минимальным из них 
вектор w=[w0, w2, …, wQ]T — импульсной харак-
теристикой режекторного фильтра [1], T — знак 
транспонирования. 

Коэффициенты вектора импульсной харак-
теристики выбеливающего фильтра находятся 
как элементы крайнего левого вектора-столбца 
матрицы R−1 [2]: 

w=R−1i, (5)

где i — (Q+1)-мерный крайний левый вектор-
столбец единичной матрицы I. 

Коэффициенты импульсной характеристики 
w для ЧПК сводятся к биномиальному ряду [1]. 

Тогда, определив одним из перечисленных 
выше способов коэффициенты wk импульсной 
характеристики исследуемой системы подавле-
ния помех, можно рассчитать аналитически ав-
токорреляционную матрицу R̃ процесса на вы-
ходе фильтра подавления по формуле: 

R̃=BT*RB, (6) 
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где R̃=[R̃j,k] — (N×N)-мерная автокорреляцион-
ная матрица выходного процесса системы по-
давления помех; * — знак комплексного сопря-
жения, B — N×(N−Q−1)-мерная матрица, имею-
щая следующую структуру: 
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Аналитический спектр s=[Sl] на выходе ис-
следуемого фильтра определяется аналогичным 
(3) образом: 

2
1

,0
0

exp( i 2 / ) ,
N

l j
j

S R jl L




  

 
(7)

где R̃j,0 — коэффициенты автокорреляционной 
последовательности (дискретной автокорреля-
ционной функции), сводящиеся к крайнему ле-
вому вектору-столбцу матрицы R̃ [2]. 

Структура моделирующего АР-фильтра по-
казана на рисунке 1. 

xn

 

a1

z –1z –1

ap

+ _ 
yn

a2

z –1

a0=1

 
Рисунок  1 — Структура АР-фильтра 

На рисунке 1 использованы обозначения ве-
личин, входящих в уравнение линейной авторег-
рессии [2]: 

yn=xn−aТyn, (8)
где: a=[aj] — p-мерный вектор-столбец коэффи-
циентов aj авторегрессии, j=1, 2, …, p; yn — 
p-мерный вектор-столбец [yn−1, yn−2, ... , yn−p]T от-
счетов процесса на выходе моделирующего АР-
фильтра, xn — отсчёты белого гауссовского воз-
буждающего шума [2] с нулевым средним. Век-
тор a находят из нормального уравнения 
Юла – Уолкера для АР-процесса [2]. 

Спектр s=̃[S̃l] на выходе исследуемого 
фильтра определяется коррелограмным мето-
дом [2]. 

Введем критерий выбора оптимального по-

рядка моделирующего фильтра. Критерий осно-
ван на минимизации квадрата длины вектора  
невязок между векторами отсчетов спектраль-
ных плотностей мощности на выходе системы 
обработки: 

=s−s,̃ (9)
где: s — L-мерный вектор аналитической оценки 
СПМ, полученный преобразованием  
Винера – Хинчина от N=100 коэффициентов 
крайнего левого вектора-столбца корреляцион-
ной матрицы R̃; s ̃ — L-мерный вектор СПМ на 
выходе фильтра обработки, полученный с по-
мощью моделирования. Тогда нормированный 
квадрат длинны  вектора  невязок можно, с 
учётом (9), записать следующим образом: 

=T*/L=(s−s)̃T*(s−s)̃/L. (10)
Экспериментальные исследования. На ри-

сунке 2 приведены зависимости нормированного 
квадрата длины E вектора  невязок от порядка р 
исследуемой модели. Данные результаты полу-
чены при Q=3, ∆FT=0,1; L=512. 
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Рисунок 2 — Зависимость СКО 

от порядка моделирующего фильтра 

На рисунке 2 обозначены: сплошной жирной 
линией 1 — квадрат длины E вектора  невязок, 
полученный для режекторного фильтра; сплош-
ной тонкой линией 2 — для выбеливающего 
фильтра; пунктирной линией 3 —  для ЧПК. 

Из анализа рисунка 2 видно, что имеется 
общая тенденция к стабилизации достигаемого 
квадрата длины E вектора  невязок при наращи-
вании порядка p моделирующего фильтра. Так, 
при малом порядке Q=3 фильтра подавления по-
мех стабильный результат достигается при зна-
чении р=12, а дальнейшее увеличение порядка 
моделирующего фильтра не приводит к значи-
тельному уменьшению величины , делая нара-
щивание p нецелесообразным. 

Вместе с тем при малых (р<7) порядках мо-
делирующего фильтра происходит резкое (в де-
сятки раз) увеличение квадрата длины E вектора 
 невязок, что свидетельствует о неадекватности 
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модели. Экспериментально установлено, что 
приемлемый результат достигается при р≥10. 
Отметим, что вычислительные затраты на по-
строение АР-модели возрастают пропорцио-
нально p2 [2], а при порядках р>18 уменьшение E 
незначительно (менее двух раз). Для выбора оп-
тимального порядка рopt моделирующего фильт-
ра можно ввести пороговое значение ξ, меньше 
которого снижение квадрата длины E вектора  
невязок нецелесообразно. Величина ξ определя-
ется на основании конкретных условий решае-
мой задачи. Например, при построении характе-
ристик обнаружения в радиолокационных зада-
чах можно ограничиться, как показали экспери-
менты, значением ξ=0,005. 

Проведем анализ системы обработки при 
более высоком порядке Q фильтров подавления 
помех (Q=6), а остальные параметры примем 
неизменными (см. рисунок 3). 

 
Рисунок 3 — Зависимость СКО 

от порядка моделирующего фильтра 

На рисунке 3 использованы обозначения, 
аналогичные принятым на рисунке 2. 

Из анализа рисунка 3 видно, что при более 
высоких порядках Q фильтра подавления помех 
требуются и более высокие оптимальные поряд-
ки popt моделирующих фильтров, которые обес-
печивают неравенство E<ξ, характеризующее 
достаточную адекватность модели. Так, при по-
рядке фильтра подавления помех Q=6 приемле-
мый результат достигается при рopt=14, а для 
Q=3 можно ограничиться величиной рopt=12, ко-
торая обеспечивает достаточную адекватность 
модели (E<0,005). 

Данные результаты дают возможность вы-
брать порядки рopt АР-модели такими, чтобы она 
была адекватна поставленной задаче. 

Оценка эффективности. Проведем оценку 
квадрата длины  вектора  невязок при измене-
нии относительной ширины ∆FT спектра помехи 
от узкополосной ∆FT=0,05 до широкополосной 
∆FT=0,25. При моделировании примем порядок 
Q фильтра подавления помех Q=3. 

Проанализируем зависимость оптимального 
порядка popt моделирующего фильтра при изме-
нении относительной ширины спектра помехи 
∆FT и пороговом значении ξ=0,005 
(см. рисунок 4). 

 
Рисунок 4  — Зависимость  

оптимального порядка моделирующего фильтра  
от относительной ширины спектра помехи 

На рисунке 4 найденные оптимальные по-
рядки popt обозначены: сплошной жирной лини-
ей 1 — для режекторного фильтра; сплошной 
тонкой линией 2 — для выбеливающего фильт-
ра; пунктирной линией 3 — для ЧПК. 

Из рисунка 4 видно, что при исследовании 
фильтрации узкополосной помехи (ΔFT<0,15) 
можно ограничиться низкими порядками p мо-
делирующих фильтров р=11…14. С ростом ши-
рины полосы помехи (ΔFT >0,2) порядок р моде-
лирующего фильтра целесообразно увеличивать 
до значений p=15…17, что обеспечивает преж-
нюю, как при узкополосном мешающем процес-
се, адекватность модели. 

В таблице приведены результаты, получен-
ные по ранее известному методу оптимизации p, 
основанному на сравнении входных спектров с, 
c,̃ и предлагаемого метода оптимизации, при ко-
тором минимизируются отличия спектров s, s ̃
процессов на выходе системы обработки сигна-
лов. В таблице введены следующие условные 
обозначения: pin — порядок моделирующего 
фильтра, найденный по известной методике;  
Ein(p) — величина квадрата длины вектора не-
вязки между спектрами c, c ̃ входных процессов 
для заданной величины порядка p АР-фильтра; 
Eout(p) — аналогичные величина при сравнении 
спектров s, s ̃ выходных процессов; ∆E — выиг-
рыш, определяемый как: 

∆E=Eout( pin)/Eout( popt). (11)
Анализ таблицы показывает, что при широ-

кополосной помехе (∆FT ≥0,2) порядок popt моде-
лирующего фильтра, обеспечивающий адекват-
ную оценку Eout( popt)<ξ, составляет р=16. Отме-
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тим, что повышение порядков p до десятков 
( p>20) не приводит к существенному уменьше-
нию достигнутой при оптимальном значении popt 
ошибки Eout, но при этом резко возрастают вы-
числительные затраты на моделирование [2]. 
Таблица 

∆FT 0,1 0,15 0,2 
pin 10 12 13 
popt 13 14 16 

Ein( p) 2,74∙10−3 2,81∙10−3 4,51∙10−3 
Eout( p) 1,85∙10−3 2,41∙10−3 3,77∙10−3 

Eout( pin) 0,02 0,032 0,055 
∆E 10,8 13,2 14,5 

Выводы. Таким образом, получены реко-
мендации по выбору минимально достаточных 
порядков popt моделирующих помехи АР-
фильтров, что даёт возможность оптимизировать 
вычислительные затраты на имитацию помехо-
вой обстановки. Было выявлено, что при широ-
кополосной помехе (ΔFT ≥0,2) порядок popt мо-
делирующего фильтра, обеспечивающий адек-
ватную оценку Eout( popt)<ξ, составляет р=16. 
Предлагаемый метод оптимизации обеспечивает 

выигрыш в 10…15 раз по критерию (10) по 
сравнению с известным подходом к оптимиза-
ции порядков моделей, основанным на миними-
зации среднеквадратического отклонения между 
аналитическим и модельным спектрами на входе 
исследуемой системы. 
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УДК 621.391 

С.Н. Кириллов, Д.И. Лукьянов 
ИССЛЕДОВАНИЕ ВЛИЯНИЯ ЭМОЦИОНАЛЬНОГО СОСТОЯНИЯ  

ЧЕЛОВЕКА НА ПАРАМЕТРЫ РЕЧЕВОГО СИГНАЛА 

Рассмотрено влияние степени эмоционального состояния человека на 
параметры речевого сигнала в различных частотных полосах. Определена 
общая значимая полоса речевых частот для различных эмоциональных со-
стояний человека, равная 0,3 - 6,5 кГц. Исследовано влияние полосовой мел-
фильтрации на уровень эмоционального содержания речи, показано, что 
наибольшее влияние оказывают полосы, соответствующие 2,3 и 4 мел-
фильтрам. Проведено исследование изменения во времени характеристик 
речевого сигнала при различных эмоциональных состояниях человека. Пока-
зано, что диапазон изменения значений фонетической функции для всех рас-
сматриваемых эмоциональных состояний составляет от 1,5 до 4. 

Ключевые слова: психоэмоциональное состояние человека, мел-
фильтрация, полоса речевого сигнала, динамика характеристики речевого 
сигнала, фонетическая функция речевого сигнала. 

Введение. Одним из каналов телекоммуни-
каций является речевое сообщение (РС), которое 
несет в себе большой объем данных. При этом 
помимо прямого сообщения, голос человека 
способен передать и косвенную информацию, 
которая раскрывает детали и контекст основного 
содержания [1]. Если при непосредственном 

контакте такую информацию человек также спо-
собен получить посредством невербального об-
щения, читая мимику и жесты, то в случае уда-
ленного общения, например по телефону, визу-
альный канал недоступен, а речь подвержена 
искажениям со стороны канала передачи дан-
ных. 
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В этой ситуации важно уметь распознать 
косвенную информацию, содержащуюся в речи, 
благодаря которой можно оценить психоэмо-
циональное состояния человека (ПЭС), так как 
на основе его можно сделать выводы о правдо-
подобности полученной информации или о 
влиянии на человека наркотических или иных 
средств. На сегодняшний день существует два 
основных способа получения оценки ПЭС: по-
средством кожно-гальванической реакции и кар-
диограммы [2] и путем оценки параметров РС. В 
работе рассматривается второй способ получе-
ния информации об эмоциях человека, так как 
он позволяет оценить ПЭС в ситуациях, где не-
возможно подключение датчиков, а также непо-
средственный контакт. 

Наибольший вклад в развитие данной тема-
тики внесли зарубежные ученые, такие как Ше-
рер, Экман, Уилтинг, Крамер, Видраску, Ли и 
др. [3-6]. На сегодняшний день решены вопросы 
классификации эмоций на основании путей их 
порождения: естественные, искусственные и 
спровоцированные [3]. При этом спровоциро-
ванные эмоции являются промежуточным вари-
антом, который сочетает в себе естественное 
проявление и возможность контроля ПЭС. Про-
ведены исследования различий в восприятии 
актерских и естественных эмоций [4], которые 
доказали возможность исследования тех и дру-
гих с учетом поставленных целей. Несмотря на 
это, реальные эмоции на сегодняшний день мало 
исследованы и требуют дополнительного изуче-
ния [5]. Также до сих пор не решен вопрос о 
возможности распознавания ПЭС человека по-
средством компьютерного анализа [6]. 

Основной проблемой в работе с распознава-
нием ПЭС человека является сложность созда-
ния качественного массива эмоциональных ре-
чевых сообщений, записанных в естественных 
условиях, которые позволяют точно передать 
состояние человека. При этом существующие 
базы массивов, открытые в свободном доступе, 
записаны с помощью актеров, имитирующих те 
или иные ПЭС человека. Такой подход позволя-
ет оценить изменение речи в различных состоя-
ниях, но характеризуется неточностью передачи 
актером эмоций, что порождает возникновение 
ложных гипотез. Кроме того, существующие ба-
зы записаны на языках, отличных от русского, 
что также накладывает ограничения, связанные с 
особенностью языка, а также национальностью 
дикторов. 

Цель работы – исследование влияния ПЭС 
человека на параметры РС и аппаратной оценки 
различных эмоций посредством анализа пара-
метров РС на выходе канала передачи данных. 

Теоретическая часть. Определение ПЭС 
человека осложняется тем, что на сегодняшний 
день не существует единого стандарта описания 
и оценки различных эмоций человека. В связи с 
этим в работе будет использоваться модель, по-
строенная на основе модели В. Вундта (рису-
нок 1). Эта модель не имеет четкой градации по 
эмоциональным состояниям, но при этом явля-
ется одной из основных моделей, признанных в 
психологии личности [1]. Такой выбор модели 
также обусловлен тем, что данная модель не 
имеет четкой привязки к известным ПЭС чело-
века, а лишь дает векторы-оси эмоциональной 
плоскости, что затрудняет привязку областей 
плоскости к той или иной эмоции. 

Радость Ликование Буйство

Возмуще-
ниеГневБешенство

Наслажде-
ние

Блаженство

Восторг

Боязнь

Страх

Ужас

Удовольствие

Неудовольствие

Расслабление

Напряжение

Аффективное состояние

Положительные 
состояния

Отрицательные 
состояния

Состояния, 
провоцирующие 

выброс адреналина

Состояния апатии

Спок.

Рисунок 1 – Используемая эмоциональная 
плоскость 

Плоскость, представленная на рисунке 1, по-
зволяет более точно определить точку располо-
жения эмоции на ней, а также показывает воз-
можные пути перехода одного ПЭС человека в 
другое. 

В качестве исследуемых состояний были 
выбраны следующие: 1 – спокойствие, 2 – ра-
дость, 3 – ликование, 4 – возмущение, 5 – гнев, 
6 – страх, 7 – боязнь. Выбор этих эмоциональ-
ных состояний обусловлен более простой их 
идентификацией по РС, а также возможностью 
сравнения нескольких степеней ПЭС по одной 
шкале. 

Исследование связи изменения спектра 
РС и ПЭС человека. Как известно [7], вид спек-
тра РС определяет основную информацию об 
источнике сообщения, и изменение состава 
спектра способно привести к существенным ис-
кажениям исходного сообщения. 

Для оценки полосы, являющейся опреде-
ляющей для различных эмоциональных состоя-



ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 2 (выпуск 48). Рязань, 2014 47 

ний, был создан массив исходных фраз, содер-
жащих фразы, записанные в рассматриваемых 
ПЭС человека. Особенностью собранного мас-
сива является то, что фразы были записаны на 
русском языке, который является родным для 
дикторов. При этом во время записи испытуемые 
не знали о ходе эксперимента, что сводило к ми-
нимуму возможность исказить результаты. Всего 
в эксперименте участвовало 10 человек (5 муж-
чин и 5 женщин) в возрасте от 20 до 32 лет, от 
каждого из которых получено по 5 записей в 2 
сессии (всего 10 записей). Все записи произво-
дились на широкополосный диктофон Olympus 
LS-10 с полосой пропускания от 20 Гц до 23 кГц 
с частотой дискретизации 48 кГц в режиме им-
пульсно-кодовой модуляции (ИКМ) с разрядно-
стью кодового слова – 24 бита. 

При оценке граничных верхних и нижних 
полос для определения значимой частотной по-
лосы эмоционального речевого сигнала (ЭРС) 
исходные сигналы пропускались через фильтры 
с различными частотами среза, после чего полу-
ченные сигналы прослушивались шестью ауди-
торами и выставлялась оценка по стобалльной 
шкале. Ввиду того, что на сегодняшний день не 
существует единого стандарта по определению 
ПЭС человека, для оценки за основу был взят 
ГОСТ Р 50840-95 по оценке качества, разборчи-
вости и узнаваемости РС. 

В результате проведенных исследований по-
лучены результаты, представленные в таблице 1. 
Указанные в таблице частоты означают, что при 
отфильтровывании частот в полосе между ниж-
ней и верхней границами распознавание ПЭС 
становилось затруднительным и возникали 
ошибки. 
Таблица 1 – Граничные частоты для различных 
эмоциональных состояний 

Эмоция Нижняя гра-
ница, Гц 

Верхняя гра-
ница, кГц 

Радость 350 6,5 
Возмущение 300 4,5 
Боязнь 330 5,5 
Страх 350 6,5 
Гнев 450 4,5 
Ликование 650 3,5 

Анализ таблицы 1 показывает, что макси-
мально возможная полоса ЭРС составляет 0,3 - 
6,5 кГц, при которой все рассмотренные ПЭС с 
успехом идентифицируются. При этом видно, 
что наибольшую полосу требуют сигналы со 
слабыми эмоциями (эмоциями, близкими к цен-
тру эмоциональной плоскости), а с ростом эмо-
циональности значимая полоса сокращается. 
Полученный результат говорит о том, что для 

эффективной оценки ПЭС по РС, принятым из 
каналов связи (КС), требуется использовать со-
временные кодеки с полосой пропускания до 8 
кГц, такие как ARM-WB, которые на сегодняш-
ний день с успехом используются в IP-
телефонии, видеотелефонии, сотовой связи. При 
использовании более узкополосных кодеков РС, 
например с полосой 0,3 - 3,4 кГц, возможно рас-
познавание только ярко выраженных эмоций, 
таких как ликование, гнев и т.п. 

Исследована возможность оценки в различ-
ных частотных полосах РС степени эмоциональ-
ности состояния человека. Для оценки использо-
валась мел-шкала, преимущество которой за-
ключается в том, что такая шкала наиболее точ-
но совпадает с АЧХ человеческого уха и позво-
ляет приблизиться к механизму человеческого 
восприятия. Для перевода линейной частотной 
шкалы в мел-шкалу использовалась следующая 
формула [8]: 

 ( ) 1125ln(1 )700
fB f   ,   

где f  – частота в Гц. 
На основании представленной формулы вы-

ражение для гребенки мел-фильтров будет вы-
глядеть следующих образом: 
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При этом частоты [ ]f m  получены по фор-
муле [7]: 
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,  

где sF  – частота дискретизации, M  – число 
фильтров, 1B  – обратное мел-преобразование, 
N  – число отсчетов, lf  – нижняя граничная час-
тота, hf  – верхняя граничная частота, m – номер 
фильтра. 

В результате проведенных расчетов получен 
набор из 12 мел-фильтров в полосе до 8 кГц. Да-
лее все фильтры подвергались инверсии и через 
них пропускались исходные ЭРС. Обработанные 
записи прослушивались аудиторами, которые 
выставляли оценку по стобалльной шкале, с гра-
дацией согласно ГОСТ Р 50840-95. По итогам 
эксперимента получены результаты, представ-
ленные в таблице 2. (В связи с тем, что 1, 11 и 12 
мел-фильтры лишь частично захватывают поло-
су 0,3 - 6,5 кГц, то из-за большого массива РС 
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для анализа результаты для этих фильтров не 
приводятся). 
Таблица 2 – Степень узнаваемости эмоций после 
фильтрации мел-фильтрами 

Эмоция 

Н
ом

ер
 

фи
ль

тр
а 

Ра
до

ст
ь 

В
оз

му
-

щ
ен

ие
 

Бо
яз

нь
 

С
тр

ах
 

Гн
ев

 

Л
ик

ов
а-
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2 91 92 90 88 91 94 
3 81 82 79 78 80 83 
4 90 93 90 89 92 95 
5 100 100 100 100 100 100 
6 100 100 100 100 100 100 
7 100 100 100 100 100 100 
8 100 100 100 100 100 100 
9 100 100 100 100 100 100 
10 100 100 100 100 100 100 

Из анализа таблицы 2 видно, что наиболь-
ший эффект оказали фильтры с номерами 2, 3 и 
4. В то же время эффект от фильтрации оказался 
не столь существенным, в связи с чем было при-
нято решение расширить фильтруемую полосу 
частот путем пропускания сигнала через 2 и бо-
лее соседних фильтра. В результате получены 
значения узнаваемости эмоций при одновремен-
ном использовании 2, 3, 4 и 5 мел-фильтров. 
Итоговые значения сведены в таблицу 3.  

Анализ результатов таблицы 3 показал, что с 
увеличением полосы фильтрации уменьшается 
степень узнаваемости эмоций, но при этом, даже 
в случае пяти фильтров в основной полосе РС 
по-прежнему сохраняется разборчивость фраз и 
способность определения эмоционального окра-
са речи. Такой результат можно объяснить тем, 
что существенный вклад в восприятие ПЭС че-
ловека может вносить изменение параметров РС 
во времени, а также скорость речи диктора. 

Исследование влияния ПЭС человека на 
основные параметры РС. В ходе эмоциональ-
ного разговора человек, как правило, использует 
различные приемы для передачи требуемой ин-
формации, такие как изменение интонации, 
громкости речи, скорости речи и т.п. [1]. При 
этом такие параметры, как интонация, громкость 
и скорость речи являются удобными с точки 
зрения восприятия их человеком, но не являются 
физическими параметрами РС, что затрудняет их 
численную оценку. В связи с этим встает вопрос 
об определении параметров речи, зависимых от 
ПЭС человека, и изменение которых можно чис-
ленно определить. 

Таблица 3 – Степень узнаваемости эмоций после 
фильтрации несколькими мел-фильтрами 
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2 фильтра 
2,3 82 86 82 80 85 87 
3,4 78 79 77 76 79 84 
4,5 83 85 82 82 86 94 
5,6 89 91 89 88 90 100 
6,7 94 98 94 93 97 100 
7,8 100 100 100 100 100 100 
8,9 100 100 100 100 100 100 
9,10 100 100 100 100 100 100 

3 фильтра 
2-4 75 78 74 75 81 83 
3-5 70 77 72 73 79 81 
4-6 75 81 76 79 84 86 
5-7 80 87 84 85 89 93 
6-8 90 94 91 91 95 100 
7-9 100 100 100 100 100 100 
8-10 100 100 100 100 100 100 

4 фильтра 
2-5 68 74 69 70 75 79 
3-6 75 78 75 76 79 83 
4-7 80 83 81 81 83 88 
5-8 87 90 87 88 91 94 
6-9 95 97 94 94 97 100 
7-10 100 100 100 100 100 100 

5 фильтров 
2-6 60 63 59 59 62 65 
3-7 68 68 67 67 69 72 
4-8 73 78 73 74 78 79 
5-9 82 85 82 81 84 86 
6-10 93 95 94 94 95 100 

В качестве исследуемых параметров были 
выбраны следующие: интенсивность речи (дБ), 
длительность фразы, частота основного тона 
(ЧОТ), первые три форманты, джиттер (нежела-
тельные фазовые случайные отклонения переда-
ваемого сигнала) и шиммер (нежелательные ам-
плитудные случайные отклонения передаваемо-
го сигнала), которые были выбраны, основыва-
ясь на ранее полученных результатах [9]. Сред-
няя длительность фраз в исследуемом массиве 
составляла 3,5 с, что соответствует примерно 
одному предложению при средней скорости ре-
чи. Все параметры рассчитывались для кадров 
размером в 25 мс, после чего полученные масси-
вы для каждой из фраз нормировались по числу 
значений для более удобного анализа. При этом 
предварительно исследовалось изменение дли-



ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 2 (выпуск 48). Рязань, 2014 49 

тельности одной и той же фразы при различных 
эмоциональных состояниях, что косвенно позво-
лило определить изменение скорости речи гово-
рящего. Так, для эмоции радости среднее увели-
чение длины озвученного участка речи состави-
ло 7,79 %, для ликования – 39,78 %, для боязни – 
19,28 %, для страха – 31,44 %, для гнева – 41,38 
%, при этом для эмоции возмущения характер-
ным являлось сокращение длительности озву-
ченного участка речи в среднем на 9,71 %. 

Проведен анализ изменения ЧОТ в зависи-
мости от ПЭС человека. Анализ проводился по-
средством комбинированной функции [10,11], 
где 0F  – ЧОТ, k  – номер кадра, 0...1a  : 

�
 

0

0

( )( , ) ln ,  0, 1
( 1) a

F kZ k a k N
F k

 
     

. 

Комбинированная функция позволяет оце-
нить вклад статических и динамических харак-
теристик в результирующий показатель. При 
этом их соотношение зависит от коэффициента 
a , так, при 0a   на результат оказывает влия-
ние только статическая характеристика, а при 

1a   – только динамическая. 
С ростом весового коэффициента увеличи-

вается влияние динамической характеристики на 
результирующее значение комбинированной 
функции. 

Для оценки отклонения ЧОТ при различных 
ПЭС от спокойного состояния использовалось 
расстояние Евклида: 

                   2

1

( )
n

k k
k

d p q


  .                     (1) 

В результате получены зависимости, пред-
ставленные на рисунке 2, показывающие изме-
нение расстояния ЧОТ (1) в случае разных эмо-
ций человека и в спокойном состоянии при дли-
не кадра, равной 24 мс. 

 
Рисунок 2 – Изменение расстояния ЧОТ одной 

фразы для различных ПЭС человека 

Здесь 1 – для эмоции ликования, 2 – для эмоции 
гнева, 3 – для эмоции радости, 4 – для эмоции 
возмущения, 5 – для эмоции страха, 6 – для эмо-
ции боязни. 

Анализ зависимостей, изображенных на ри-
сунке 2, показывает, что с ростом значения ко-
эффициента a  расстояние d  практически на 
всем участке линейно уменьшается, при этом 
только при значениях 0,9a   наблюдается не-
большой подъем для всех ПЭС человека. Полу-
ченные зависимости говорят о том, что наи-
большему изменению подвержены статические 
характеристики ЧОТ. 

Анализ частотных формант показал, что в 
течение фразы значения частот резко меняются, 
при этом ни для одной эмоции не выявлено ярко 
выраженных характерных признаков. Значения 
медианы для первой и второй формант в случае 
эмоций радости и гнева являются меньшими по 
сравнению со спокойным состоянием и состав-
ляют 911 Гц и 2492 Гц для радости и 915 Гц и 
2508 Гц для гнева (938 Гц и 2611 Гц в спокойном 
состоянии соответственно). 

На рисунке 3 представлены верхние оги-
бающие интенсивности РС при различных ПЭС 
человека, где 1 – для состояния спокойствия, 2 – 
для эмоции радости, 3 – для эмоции ликования, 4 
– для эмоции возмущения, 5 – для эмоции гнева, 
6 – для эмоции страха, 7 – для эмоции боязни. 

 
Рисунок 3 – Верхняя огибающая интенсивности 

РС для различных ПЭС 

Анализ зависимостей, изображенных на ри-
сунке 3, показывает, что при эмоциях радости, 
ликования и гнева увеличивается уровень интен-
сивности РС, что сопоставимо с увеличением 
громкости голоса диктора. Интенсивность РС 
при эмоции радости в среднем увеличивается на 
4 дБ, при эмоции ликования – на 10 дБ, при эмо-
ции гнева на 6 дБ. В случае возмущения и страха 
интенсивность РС уменьшается в среднем на 7 
дБ и 3 дБ соответственно. При этом при эмоции 
страха происходит существенный рост интен-
сивности РС в конце фразы, что можно объяс-
нить нарастанием напряжения в голосе диктора. 

При анализе амплитудного и частотного 
дрожания установлено, что при эмоции ликова-
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ния частотное дрожание снижалась на 1,06 %, 
для эмоций возмущения, страха и гнева ампли-
тудное дрожание увеличивалась на 5,62 %, 2,86 
% и 3,00 % соответственно при среднем откло-
нении, равном 0,08 %. В остальных случаях из-
менение дрожания не выходило за пределы раз-
броса значений для различных реализаций. 

Исследование динамики спектра РС. Для 
анализа динамики спектра РС использовался ал-
горитм, построенный на основе мел-фильтров и 
фонетической функции Пирогова [12], с помо-
щью которого оценивалась динамика мел-
спектральных и мел-кепстральных коэффициен-
тов. Для анализа мел-спектральных коэффици-
ентов исходные РС пропускались через гребенку 
мел-фильтров, после чего вычислялась энергия 
сигналов, полученных после фильтрации. Далее 
вычислялось значение модифицированной 
функции А.А. Пирогова [12]: 

( , )( , ) lg
( , )
S

S

M m tP m t
M m t 




, 

где SM  – вектор энергии фильтрованного РС, 
вычисленный в моменты времени t  и t  , 

20 мс  . 
Далее полученные значения усреднялись для 

всего массива РС, в результате чего были полу-
чены зависимости, представленные на рисунке 4. 

 

 
Рисунок 4 – Зависимости значений фонетической 

функции от номера мел-фильтра 

Анализ зависимостей, изображенных на ри-
сунке 4, показывает, что значения фонетической 
функции резко отличаются для спокойного со-
стояния и эмоции ликования – от всех остальных 
эмоциональных состояний. При этом для эмоции 
ликования график зависимости практически в 

точности повторяет график для спокойного со-
стояния и отличается в среднем на 1,5. При эмо-
ции гнева график зависимости располагается 
близко к нулю, но при этом имеет положитель-
ные значения. Для всех остальных эмоций зави-
симости имеют значения, колеблющиеся около 
нуля, и слабо отличаются друг от друга. 

При анализе динамики мел-кепстральных 
коэффициентов также использовалась функция 
Пирогова, при этом оценивалось суммарное из-
менение каждого коэффициента и нормирова-
лось к числу кадров по 20 мс. Средняя девиация 
значений в пределах одного ПЭС составила 
0,045. В результате проведенных исследований 
получены значения, представленные в таблице 4. 
Пустые значения в таблице 4 соответствуют 
случаю, когда изменение динамики мел-
кепстральных коэффициентов не выходит за 
пределы средней девиации. 
Таблица 4 – Динамика мел-кепстральных 
коэффициентов 

Эмоция 

К
оэ

фф
иц

ие
нт

 

В
оз

му
щ

-
ен

ие
 

Бо
яз

нь
 

С
тр

ах
 

Гн
ев

 

Л
ик

ов
а-

ни
е 

Ра
до

ст
ь 

1 - - -0,11 - - - 
2 - -0,07 -0,11 - -0,05 - 
4 - - - -0,07 -0,19 -0,06 
5 -0,12 -0,11 -0,18 -0,05 -0,07 -0,09 
6 - -0,09 -0,14 0,05 0,07 - 
7 -0,11 -0,08 -0,15 -0,07 -0,06 -0,13 
8 -0,08 -0,12 -0,17 -0,11 -0,16 -0,2 
9 - -0,07 -0,12 0,05 -0,13 - 
10 -0,14 -0,15 -0,24 - -0,08 -0,06 
11 -0,07 -0,1 -0,18 -0,13 -0,2 -0,06 
12 -0,09 -0,08 -0,15 -0,07 -0,17 - 

Анализ таблицы 4 показывает, что практи-
чески все мел-кепстральные коэффициенты су-
щественно изменяются при различных ПЭС че-
ловека. Исключение составил только третий ко-
эффициент, изменение которого не выходило за 
пределы девиации. 

Выводы. На основе результатов экспери-
ментов, представленных в работе, можно сде-
лать вывод о том, что с целью последующего 
аппаратного определения ПЭС человека требу-
ется использовать системы передачи сообщений, 
обеспечивающие полосу РС на выходе не менее 
6,5 кГц, что подразумевает использование коде-
ков с частотой дискретизации не менее 16 кГц. 
На сегодняшний день наиболее эффективным 
кодеком с такими параметрами передачи являет-
ся ARM-WB, который успешно используется в 
IP-телефонии, видеотелефонии и сотовых сетях. 
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При использовании кодеков, обеспечивающих 
меньшую полосу РС на выходе системы, воз-
можно распознавание только ярко выраженных 
эмоций. 

При анализе влияния ПЭС на статические и 
динамические характеристики ЧОТ установлено, 
что статические характеристики больше под-
вержены изменению при том или ином ПЭС че-
ловека и расстояние больше в 3,5…5 раз для ис-
следуемых ПЭС человека. При этом для сильных 
эмоций, таких как ликование и гнев, расстояние 
больше, чем для слабых. 

При исследовании изменения параметров РС 
во времени установлено, что наибольшему из-
менению от различного ПЭС человека подверга-
ется интенсивность РС. Огибающая интенсивно-
сти в среднем увеличивается на 4 дБ для эмоции 
радости, для эмоции ликования – на 10 дБ, а для 
эмоции гнева – на 6 дБ. В случае возмущения и 
страха интенсивность РС уменьшается в среднем 
на 7 дБ и 3 дБ соответственно. 

Кроме того, значительно изменяется дли-
тельность фраз, что характеризуется изменением 
скорости речи человека. Для эмоции радости 
среднее увеличение длины озвученного участка 
речи составило 7,79 %, для ликования – 39,78 %, 
для боязни – 19,28 %, для страха – 31,44 %, для 
гнева – 41,38 %, при этом для эмоции возмуще-
ния характерным являлось сокращение длитель-
ности озвученного участка речи в среднем на 
9,71 %. 

При исследовании динамики спектра РС ус-
тановлено, что значения фонетической функции 
при исследовании мел-спектральных коэффици-
ентов для всех ПЭС человека существенно отли-
чаются от спокойного состояния. При этом для 
эмоции ликования значения фонетической 
функции для всех мел-фильтров ниже в среднем 
за 1.5. Для эмоции гнева значения фонетической 
функции ниже в среднем на 4 и остаются поло-
жительными. Для всех остальных рассматривае-
мых ПЭС человека значения фонетической 
функции колеблются около нуля и слабо отли-
чаются друг от друга. 

При исследовании мел-кепстральных коэф-
фициентов установлено, что 1,2,4,5,6,7,8,9,10,11 
и 12 коэффициенты существенно меняются при 
различных ПЭС человека. При этом 5,7,8 и 11 
коэффициенты значимы при всех исследуемых 
эмоциях. 
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УДК  621.01.512  

С.С. Мамонов, И.В. Ионова 
ИССЛЕДОВАНИЕ БИЕНИЙ ПОИСКОВОЙ СИСТЕМЫ ФАЗОВОЙ        

АВТОПОДСТРОЙКИ ЧАСТОТЫ 

Рассматривается математическая модель поисковой системы фазовой 
автоподстройки частоты. Получены условия существования гиперболиче-
ских предельных циклов второго рода. Показано, что использование гипербо-
лически инвариантных множеств и вращения векторного поля для циклов 
второго рода может привести к увеличению параметра системы на 20%. 
Рассмотрен пример системы с синусоидальной нелинейностью, имеющей 
пачечные биения. 

Ключевые слова: режимы синхронизации, предельные циклы, фазовая 
автоподстройка.

Введение. В  работе  рассматривается поис-
ковая система фазовой автоподстройки частоты 
(ФАП), описываемая операторным уравнением 
[1-3]:  

          )())(()()( tftFpKtp нm  ,    (1) 

где dtdp  - оператор дифференцирования, 
)(t - разность фаз эталонного и подстраиваемо-

го генераторов, m – максимальная расстройка 
по частоте, которую может скомпенсировать 
цепь управления, constн  – начальная рас-
стройка, )( pK – коэффициент передачи фильт-
ров нижних частот в операторной форме, )(F – 
характеристика фазового дискриминатора, 

)(tf – функция, характеризующая закон поиска. 
В случае дробно-рационального фильтра  pK   

   pQpB 1 , где  pB ,  pQ – многочлены от-
носительно оператора дифференцирования, 
  consttfpQ )( , уравнение (1) приводится к 

системе дифференциальных уравнений [4] 

        bAxx ,    )( xcT ,            (2) 

где nRcb,x,  . Система (2) рассматривается в 
случае, когда    является непрерывно диффе-
ренцируемой и  - периодической функцией. 
Особенностью системы (2), соответствующей 
поисковой системе  ФАП, является равенство 
определителя матрицы A  нулю ( 0det A ). 

Рабочими режимами для системы ФАП яв-
ляются режимы синхронизации. Нахождение 
синхронных режимов связано с условиями гло-
бальной устойчивости и определением областей 

притяжения состояний равновесия. Система ви-
да (2) изучалась в работах [5-13], где качествен-
но-численными методами получены условия ус-
тойчивости, соответствующие режимам синхро-
низации фазовой автоподстройки, условия суще-
ствования и числа предельных циклов второго 
рода. В последнее десятилетие возрос интерес к 
асинхронным режимам. Это связано с использо-
ванием хаотических колебаний, генерируемых 
системой ФАП [5-7], с нахождением неустойчи-
вых циклов, определяющих области притяжения 
состояний равновесия [11], с применением сис-
тем ФАП для решения модельных задач нейро-
динамики [7]. 

Цель работы  разработать численно-
аналитический подход для определения условия 
существования режимов биения в фазовых сис-
темах, найти условия существования гиперболи-
ческих предельных циклов второго рода, опре-
деляющих области притяжения состояний рав-
новесия, показать возможность использования 
системы ФАП в качестве модели нейроноподоб-
ного элемента [7] . 

Теоретические исследования 
Пусть множество   ограничено поверхно-

стями  iii EV zzz ,0)(:{ }1nR , pi ,1 , 
где ),(  xz colon , функции )(Vi z  являются 
дифференцируемыми на множестве iE . Обозна-
чим через 

i
)(Vi z  производную функции )(Vi z  

на поверхности i  в силу системы (2). Пусть 
для любого R0  множество 0  

 }{ 0:z Ø, 0 – замкнутое и ограничен-
ное, граница множества   имеет вид 
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i

p

1i



 . Обозначим через G  замыкание 

множества G . 
Определение 1.  Если для поверхности i  

замыкание множества )(:{ zz ii V ≷0} со-
держит поверхность i ,  ii  и справед-
ливо неравенство 

iiV )(z ≷0, то i  называется 
положительно  инвариантной  поверхностью для  
множества  ,  ii . 

Определение 2.  Если для поверхности i  
замыкание множества )(:{ zz ii V ≷0} 
содержит поверхность i ,  ii  и  спра-
ведливо неравенство 

iiV )(z ≶0, то поверхность 

i  называется отрицательно инвариантной для 
множества  ,  ii . 

Определение 3. Пусть граница множества   

имеет вид  )(
1




 i

k

i
)(

1




 j

m

j
 , где  j – 

положительно инвариантные поверхности для 
 ,  j – отрицательно инвариантные поверх-
ности для  , 1k , 1m , для любого R0  
множество }:{ 00  z  является замк-
нутым и ограниченным, 0  Ø, тогда множест-
во   называется гиперболически инвариантным.  

Теорема 1. Пусть для системы (2) при 2n  
выполнены условия: 

1) 0bcT , 0 , TT lAc  , lc,rang  

2 , 0blT , TT lAl 1 , 01  ,  
  0max 0 


M ,   0min 0 


m , 

01
11   )(q ; 

2) система уравнений  
  1 Dyy , )(2/1  y      (3) 

при 23
1

/  имеет предельный цикл вто-
рого рода   01 F  для любого   ; , 

  11max MF 


,   11min mF 


,  11 mDD  
2/1 ; 

3) система уравнений (3) при 0 , 
1

1021
 MDD  имеет предельный цикл вто-

рого рода  2F ,     120 FF  для любого 
  ; .  
Тогда система (2) имеет гиперболически ин-

вариантное множество. 
Доказательство. Рассмотрим функции 

    1
21

1 FV /T xcz ,   1
1

2 DV TT   xcxlz , 

  33 DV T  xlz ,   21 DW T  xlz ,    xcz TW2  
  2

21 F/ , где z ),(colon x , функции  1F , 
 2F  удовлетворяют условиям 2, 3 теоремы 1,  

для значений 1D , 2D , 3D  выполняются неравен-
ства: 

21
11

/mD  ,                            (4) 
1

10221
 MDD ,                         (5) 

};max{ 1
2/1

1
1

103 DMmD   .           (6) 
Определим поверхности 

      000 1211  zzzz W,V,V: , 
      000 1322  zzzz V,V,V: , 
      000 2233  zzzz W,V,V: , 
      000 2111  zzzz W,V,W:Q , 
      000 1322  zzzz W,V,W:Q . 

В силу условий 1, 3 теоремы 1 и неравенств 
(5), (6) множества i , 3,1i , jQ , 2,1j , не 
являются пустыми.  

Пусть  – множество ограничено поверхно-
стями i , 3,1i , jQ , 2,1j , тогда 

21 \ PP , где     ,0,0:{ 131  zzz WVP  
  }02 zW ,     }0,0:{ 212  zzz VVP . Для   

справедливы соотношения  21   

213 QQ   ,  }:{ 00 z Ø, мно-
жество 0  является замкнутым и ограничен-
ным. 

Рассмотрим множество 1 . Если  1z , 
то выполняются соотношения: 
                             1FT xc ,                          (7)  
                      1

1 DTT   xcxl .                       (8)  
Используя (7), (8) и условия 1, 2 теоремы 1, 

найдем производную функции  z1V  в силу сис-
темы (2) на множестве 1 : 

   





 ))(()( 1
1 1

xcxlz TT

d
dFV  

0))(( 2/3
11  F .                (9) 

С учетом определения 2 поверхность 1  
является отрицательно инвариантной для мно-
жества  ,  11 . 

Пусть 2z , тогда 

xcxl TT D 1
1

 .                      (10) 

  1FT xc .                           (11) 
В силу (4), (10), (11) и условия 1 теоремы 1 

производная функции  z2V  в силу системы (2) 
на множестве 2  удовлетворяет неравенству 
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 
 )()( 1

12 2
xlz TV  

0))(( 11
2/11

1   Dm .         (12) 
Согласно определению 2 поверхность 2  

является отрицательно инвариантной для мно-
жества  ,  22 . 

Рассмотрим множество 3 . Если  3z , 
то выполняется соотношение 

                          3DT xl .                           (13) 
Используя (6), (13) и условие 1 теоремы 1, 

найдем производную функции  z3V  в силу сис-
темы (2) на множестве 3 : 

  0)( 03113 3
 mDV T xlz .   (14) 

С учетом определения 1 поверхность 3  
является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  33 . 

Пусть 1Qz , тогда  

2DT xl ,                             (15) 
в силу (6), (15) и условия 1 теоремы 1 производ-
ная функции  z1W  на множестве 1Q  удовле-
творяет неравенству  

  0)( 21011 1
 DMW T

Q xlz .   (16) 
С учетом определения 1 поверхность 1Q  

является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  11 QQ . 

Рассмотрим множество 2Q . Если 2Qz , 
то справедливы соотношения  

  2FT xc ,                      (17) 

2DT xl .                            (18) 
Используя (5), (17), (18) и условия 1, 3 тео-

ремы 1, находим производную функции  z2W  в 
силу системы (2) на множестве 2Q :  

   



 ))(()( 2

2 2
xcxlz TT

Q d
dFW

0212  DD .                              (19) 
С учетом определения 2 поверхность 2Q  

является отрицательно инвариантной для мно-
жества  ,  22 QQ . 

Из неравенств (9), (12), (14), (16), (19) следу-
ет, что для границы   справедливо соотноше-
ние   13221 QQ  . В силу 
определения 3 множество   является гипербо-
лически инвариантным. 

Теорема 2. Пусть для системы (2) выполнено 
условие 1 теоремы 1, 2q 0)( 1

1   , спра-
ведливы утверждения: 

1) система уравнений (3) при 23
1

/  
имеет предельный цикл второго рода   01 F  
для любого   ; ,   11max MF 


, 

  11min mF 


, 21
11

/mDD  ; 

2) система уравнений (3) при 
23

2
/  имеет предельный цикл второго 

рода  2F ,     120 FF  для любого 
  ; ,  

  22max MF 


,   22min mF 


, 

2
2/1

4 MDD  . 
Тогда система (2) имеет гиперболически ин-

вариантное множество. 
Доказательство. Рассмотрим функции 

    1
21

1 FV /T xcz ,   4
1

2 DV TT   xcxlz ,  
  33 DV T  xlz ,   21 DW T  xlz ,    xcz TW2  

  2
2/1 F ,   z3W 1

1 DTT   xcxl , где функ-
ции  1F ,  2F  удовлетворяют условиям 1, 2 
теоремы 2, для значений 1D , 2D , 3D , 4D  вы-
полняются неравенства: 

21
11

/mD  ,                            (20) 

};max{ 2/1
24

1
102

  mDMD ,        (21) 

};max{ 1
2/1

1
1

103 DMmD   ,         (22) 
21

24
/MD  .                           (23) 

Определим поверхности 
      000 3111  zzzz W,W,V: , 
      000 2122  zzzz W,W,V: , 
      000 3233  zzzz W,W,V: , 
      000 2111  zzzz V,V,W:Q , 
      000 2322  zzzz V,V,W:Q , 
      000 3133  zzzz V,V,W:Q . 

В силу условия 1 теоремы 1, условия 2 тео-
ремы 2 и неравенств (21), (22) множества i , 

31,i  , jQ , 31,j  , не являются пустыми. 
Пусть   – множество, ограниченное поверхно-
стями i , 31,i  , jQ , 31,j  , тогда 

)(\ 321 PPP  , где     }0,0:{ 131  zzz WVP , 
  ,0:{ 12  zz VP    }03 zW ,  
    }0,0:{ 223  zzz WVP .  

Для   справедливы соотношения 
 21   

3213 QQQ   ,  }:{ 00 z Ø,  
множество 0  является замкнутым и ограни-
ченным. 
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Рассмотрим множество 1 . Если  1z , 
то выполняются соотношения (7), (8). В силу (9) 
и условия 1 теоремы 2 производная функции 
 z1V  в силу системы (2) на множестве 1  

удовлетворяет неравенству 
       0

11 )(V z .                      (24) 
С учетом определения 2 поверхность 1  

является отрицательно инвариантной для мно-
жества  ,  11 . 

Пусть 2z , тогда 
xcxl TT D 1

4
 ,                 (25)  

  2FT xc .                       (26)                
Используя (12), (25), (23), (26) и неравенство 

0)( 1
1

2  q , находим производную функ-
ции  z2V  в силу системы (2) на множестве 2 :  

 
 )()( 1

12 2
xlz TV  

0))(( 2
2/1

41
1   MD .        (27) 

Согласно определению 1 поверхность 2  
является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  22 . 

Рассмотрим множество 3 , в силу (14), 
(22) производная функции  z3V  на множестве 

3  удовлетворяет неравенству 

0
33 )(V z .                      (28) 

С учетом определения 1 поверхность 3  
является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  33 . 

Пусть 1Qz , тогда  2DT xl . Используя 
(16), (21), получаем, что для производной функ-
ции  z1W  на множестве 1Q  выполняется соот-
ношение  

0)(
11 QW z .                      (29) 

С учетом определения 1 поверхность 1Q  
является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  11 QQ . 

Если  2Qz , то  

  2FT xc ,                     (30) 

  4
1 DTT   xcxl .                  (31) 

В силу (30), (31) и условия 2 теоремы 2 про-
изводная функции  z2W  на множестве 2Q  
удовлетворяет неравенству 

      

 


2/1

2
2

2 ()(
2

F
d

dFW T
Q xlz

  0)())( 2/3
22  F .       (32) 

С учетом определения 2 поверхность 2Q  
является отрицательно инвариантной для мно-
жества  ,  22 QQ . 

Рассмотрим множество 3Q . Для 3Qz  
справедливы соотношения: 

            1
1 DTT   xcxl ,                (33) 

  1FT xc .                     (34) 
Используя (20), (33), (34), получаем, что для 

производной функции  z3W  на множестве 3Q  
выполняется неравенство 

 
 )()( 1

1
3 3

xlz T
QW  

0))(( 1
2/1

11
1   mD .           (35) 

Согласно определению 1 поверхность 3Q  
является положительно инвариантной для мно-
жества  ,  33 QQ . 

Из неравенств (24), (27), (28), (29), (32), (35) 
следует, что для границы   справедливо соот-
ношение    21321 QQ  

 3Q . В силу определения 3 множество   яв-
ляется гиперболически инвариантным. 

Теорема 3. Пусть система (2) имеет гипер-
болически инвариантное множество  , 0  

0P , }:{ 00  zP , }:{ 0  zP , 

1U – оператор сдвига по траекториям системы 
(2),  PU )( 01 , 2U отображение сдвига фазо-
вого пространства, ),()(2  xz colonU , U  

12 UU  , 00)( PU  , вращение векторного по-
ля )()( xxx UQ   на границе 0   множества 

0  отлично от нуля   0, 0  Q . Тогда систе-
ма (2) имеет предельный цикл второго рода. 

Доказательство. Так как вращение  0 ,Q  
векторного поля Q  на 0  отлично от нуля 
  0, 0 Q , то в силу теоремы 5.15 [14] опе-

ратор U  на множестве 0  имеет по крайней 
мере одну неподвижную точку 0

* x , 
** xx U . Точка ),( 0

* x  является неподвижной 
для оператора 12 UU  , 

),(),)(( 0
*

0
*

12  xxUU  . Из определения ото-
бражений 1U  и 2U  для решения с начальным 
условием ),( 0

* x  вытекают равенства: 
*)( * xx x t ,  0)( *xt . Система (2) имеет 

предельный цикл второго рода, содержащийся 
во множестве  . 

Определение 4. Пусть система (2) имеет ги-
перболически инвариантное множество  , со-
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держащее цикл второго рода,   10  ,Q . То-
гда цикл второго рода называется гиперболиче-
ским. 

Практические исследования 
Рассмотрим поисковую систему фазовой ав-

топодстройки, описываемую операторным урав-
нением [1-3] 

)())(()()( tftFpKtp нm  ,          (36) 

где  )()( 01 ttf m  функция, характери-
зующая закон поиска фазовой автоподстройки. 
Перейдем в уравнении (36) к новому времени 

tm . Переменную   переобозначим  через t . 
В случае  дробно-рационального фильтра   

 
pBpB

ApApApK
1

2
0

21
2

0




 ,  замены переменных 

)(x  2 ,   12 xx , где    
   F , 1

211
 AB , 1

00
 BA ,  1

0B  
)( 11 BA  , уравнение (36) приводится к систе-

ме дифференциальных уравнений  

           bAxx ,        xcT  ,        (37) 

для которой 2Rx , 






 


01
01A , 











b , 

)( 21
1

0 ABB   , 1
1

01 BB , 









1
0

c . Если 

0 , 0 , то для системы (37) выполнено ус-
ловие 1 теоремы 1, при этом )0;1( TT lAc , 
матрица A  имеет два собственных значения 

11  , 02  . 
Пример 1. Рассмотрим систему (37), для ко-

торой 4/51  , 45 / , 165 / , 
   sin  , 420. , 210. . Система 

(37) при 0 , 0det A  рассмотрена в работе 
[8], где получены условия существования циклов 
второго рода. Если 0det A , то не выполняются 
условия 2, 3 теоремы 3.15.1 [8]. Для (37) найдем 

01)( 1
11  q ,   01max 0 


M , 

  
 0min m 0)1(  . В рассматриваемом 

примере выполняется условие 1 теоремы 1. 
Система (3) при   72/3

1 10  
2236.0 , 721 .DD   имеет предельный цикл 

второго рода   01 F  с начальными условиями 
9049901 .)(y  , 0)0(  ,   738.9max 11 


MF , 

  9102.9min 11 


mF , 21
11

/mDD  . 

Система уравнений (3) при 0 , 
1

10
7

21 101450   M.DD  имеет предель-
ный цикл второго рода  2F  с начальными ус-
ловиями 2358702 .)(y  , 0)0(  ,   20 F  

  1F для любого   ; .  
Для (37) выполнены условия 2, 3 теоремы 1, 

система (37) имеет гиперболически инвариант-
ное множество  . Построим множество 

}0:{0  z . Используя (4), (5), (6), нахо-
дим 7.21 D , 145.02 D , 355.03 D . В плоско-
сти  0   рассмотрим линии 

25.19049.9)0(: 211  xFL T xc , 

72250 211
1

2 .x.xD:L TT   xcxl , 

3550133 .xD:L T xl , 

251235870 224 ..x)(F:L T xc , 

1450125 .xD:L T xl . 

На рисунке 1,а изображена область 0  ог-
раниченная линиями 1L , 2L , 3L , 4L , 5L . Об-
ласть 0  содержит начальные условия предель-
ного цикла системы (37).     

Рассмотрим оператор 12 UUU  , опреде-
ленный в теореме 3, где 1U оператор сдвига по 
траекториям системы (37), 2U отображение 
сдвига фазового пространства. Численными ме-
тодами находится множество )( 0U . На рисун-
ке 1,б изображено множество )( 0U . На рисун-
ке 1,в представлена линия L , описываемая век-
тором  )()( xxx UQ   при прохождении x  гра-
ницы 0 . Численно показывается, что враще-
ние векторного поля Q  на границе 0  отлич-
но от нуля, 1),( 0 Q . В силу теоремы 3 и 
определения 4 система (37) имеет гиперболиче-
ский цикл второго рода. 

Использование вращения векторного поля 
позволяет расширить область параметров систе-
мы (37) для циклов второго рода. Оставим ги-
перболически инвариантное множество   без 
изменений, будем увеличивать значение   сис-
темы (37), обозначим  

1
U  оператор, определяе-

мый значением 1 . При увеличении 1  множе-
ство   перестает быть гиперболически инвари-
антным, но  00 )(

1
U Ø. Определим непре-

рывное векторное поле )()(
11

xxx   UQ . 
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а 

 
б 

 
в 

Рисунок 1 – Множества, определяющие векторное 
поле Q : 

а – сечение 0  для множества  ; 
б – множество )( 0U ; 

в – линия L , определяемая векторным полем Q  

Пусть  2.81  , тогда численными ме-
тодами находится )( 01

U . На рисунке 2,а изо-
бражено множество )( 01

U . На рисунке 2,б 
представлена линия 

1
L , описываемая вектором    

)()(
11

xxx   UQ  при прохождении x  границы 

0 . Численно показывается, что вращение век-
торного поля 

1
Q  на границе 0  отлично от 

нуля, 1),( 01
 Q . Оператор 

1
U  имеет не-

подвижную точку, определяющую начальные 
условия цикла второго рода системы (37). Таким 

образом, использование вращения векторного 
поля позволило увеличить значение 1  от 

210.  до 2.81  , при этом значение   
увеличилось на 20%. Численно показывается, 
что система (37) имеет цикл второго рода с на-
чальными условиями 0336.0)0(1 x , )0(2x  

16.8 , 0)0(  . Начальные условия цикла оп-
ределяют точку 02 )16.8;0336.0( N , точка 

2N  изображена на рисунке 1,а. Гиперболиче-
ский цикл определяет область притяжения со-
стояний равновесия, при уменьшении   проис-
ходит расширение области притяжения состоя-
ния равновесия, что приводит к появлению до-
полнительных режимов синхронизации системы 
фазовой автоподстройки. 

     
а 

  
       б 

Рисунок 2 – Множества, определяющие векторное 
поле 

1
Q  системы (37) при 2.81  : 

а – множество )( 01
U ; 

б – линия 
1

L , определяемая векторным              

полем 
1

Q  

Пример 2. Рассмотрим систему (37), для ко-
торой  11  , 91. , 2 ,    sin , 

550. , 69. . Для (37) найдем 
0)( 1

1
2  q ,   01max 0 


M , 

  0)1(min 0 


m . В рассматриваемом 
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примере выполняется условие 1 теоремы 1. 
Система (3) при   723

1 10/  
76370. , 81  DD  имеет предельный цикл 

второго рода   01 F  с начальными условиями 
7837501 .)(y  , 0)0(  ,   


11max MF  

7903.5 ,   5337.5min 11 


mF ,  1DD  

2/1
1

 m . 
Система уравнений (3) при   2/3

2  
7637.010 7   , 2954 .DD   имеет предель-

ный цикл второго рода  2F  с начальными ус-
ловиями 599302 .)(y  , 0)0(  ,   20 F  

  1F  для любого   ; ,  


2max F  

6274.32  M ,   109.3min 22 


mF ,  4DD  
2/1

2
 M . 

Для (37) выполнены условия 1, 2 теоремы 2, 
система (37) имеет гиперболически инвариант-
ное множество  . Построим множество 

}0:{0  z . Используя (20), (21), (22), 
(23), находим 81 D , 9202 .D  , 101.33 D , 

9.54 D . В плоскости 0   рассмотрим линии 
9.17837.5)0(: 211  xFL T xc , 

8053.1: 211
1

2   xxDL TT xcxl , 
1013133 .xD:L T xl , 

9.1599.3)0(: 224  xFL T xc , 
29.5053.1: 214

1
5   xxDL TT xcxl , 

920126 .xDl:L T x . 
На рисунке 3,а изображена область 0 , ог-

раниченная линиями 1L , 2L , 3L , 4L , 5L , 6L . Об-
ласть 0  содержит начальные условия предель-
ного цикла системы (37).   

Рассмотрим оператор 12 UUU  , опреде-
ленный в теореме 3, где 1U оператор сдвига по 
траекториям системы (37), 2U  отображение 
сдвига фазового пространства. Численными ме-
тодами находится множество )( 0U . На рисун-
ке 3,б представлена линия L , описываемая век-
тором  )()( xxx UQ   при прохождении x  гра-
ницы 0 . Численно показывается, что враще-
ние векторного поля Q  на границе 0  отлично 
от нуля, 1),( 0  Q . В силу теоремы 3 система 
(37) имеет цикл второго рода. 

Численно показывается, что увеличение 
значения   приводит к бифуркации периода 
цикла второго рода. 

 
                                          а 

 
                                          б       
Рисунок 3 – Множества, определяющие векторное 

поле Q :  
а – сечение 0  для множества  ; 

б – линия L , определяемая векторным полем Q  

На рисунке 4,а изображена проекция цикла 
системы (37) при 2.0  на плоскость  ),( 21 xx . 
На рисунке 4,б изображена проекция цикла сис-
темы (37) на плоскость  ),( 2 tx . 

Цикл второго рода определяет для системы 
фазовой автоподстройки  пачечное биение с пя-
тью импульсами в пачке [7], численно показыва-
ется, что число импульсов в пачке зависит от 
параметров  ,  ,   системы (37). При 741. , 

820. , 63.  в системе наблюдаются па-
чечные биения с тремя импульсами в пачке. В 
работе [7] рассмотрена система фазовой авто-
подстройки, описываемая операторным уравне-

нием (36) при  
)1)(1( 1 pTTp

TppK


 , 0)( tf , 

получены условия пачечных биений с различ-
ным числом импульсов в пачке, предложено ис-
пользовать системы фазовой синхронизации в 
качестве модели нейроноподобного элемента [7]. 
Применительно к динамике нейрона переменная 

2x  интерпретируется как описывающая измене-
ние мембранного потенциала. Таким образом, 
поисковая система фазовой автоподстройки час-
тоты, рассмотренная в примере 2, может быть 



ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 2 (выпуск 48). Рязань, 2014 59 

использована как модель нейроноподобного эле-
мента. 

 
                                           а     

 
                                           б 

Рисунок 4 – Пачечное биение системы (37)         
при 2.0 : 

а – проекция цикла системы (37) на                   
плоскость  ),( 21 xx ; 

б – проекция цикла системы (37) на                   
плоскость  ),( 2 tx  

Заключение. В работе предложен численно-
аналитический подход определения вращатель-
ных режимов системы ФАП: аналитически оп-
ределяются гиперболически инвариантные мно-
жества, численно находится вращение векторно-
го поля, определяющее условия существования 
циклов второго рода. Использование вращения 
векторного поля для определения неподвижных 
точек оператора, вместо теоремы Брауэра, по-
зволило получить условия существования ги-
перболических циклов, определяющих области 
притяжения для состояний равновесия поиско-
вой системы ФАП. Использование гиперболиче-
ски инвариантных множеств и вращения вектор-
ного поля для циклов второго рода может при-

вести к увеличению параметра системы на 20%. 
Прикладное значение полученных результатов 
заключается в том, что они позволяют опреде-
лить поисковые системы, как имеющие режимы 
синхронизации, так и, обладающие пачечными 
биениями. 
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УДК 621.391:616.12 

В.Г. Андреев, Т.Ф. Нгуен 
ОБРАБОТКА КАРДИОСИГНАЛОВ  

НА ФОНЕ КОМБИНИРОВАННЫХ ПОМЕХ 

В работе произведены синтез и анализ эффективности двух упрощённых 
адаптивных алгоритмов обработки кардиологических сигналов на фоне ком-
бинированных помех. Показано, что применение предлагаемых алгоритмов 
позволяет уменьшить в 1,17...4,9 раз количество вычислительных операций 
на адаптацию по сравнению с оптимальным решением при сохранении за-
данного качества подавления помех. 
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Введение. Проблема оперативного контроля 
состояния здоровья актуальна для широкого 
круга людей. Отметим, что, наряду со сложными 
диагностическими инвазивными (требующими 
исследования биологических жидкостей) мето-
дами оценки здоровья человека, существуют 
эффективные неинвазивные методики решения 
задачи экспресс-диагностики состояния орга-
низма человека по его пульсу [1]. При этом клю-
чевую роль играет анализ динамики изменения 
параметров кардиосигналов. Их получение пред-
ставляет собой относительно недорогой, но цен-
ный метод инструментальной диагностики в 
современной медицине. 

Вместе с тем при получении кардиосигналов 
характерно мешающее воздействие комбиниро-
ванных (комплексов коррелированных и некор-
релированных) помех на сигналы, снимаемые 
кардиодатчиками [2]. Помехи деструктивно 
влияют на результат диагностики, поэтому борь-
ба с ними является одной из важных задач обра-
ботки кардиосигналов. Их решение предполагает 
обеление коррелированной мешающей компо-
ненты до уровня некоррелированного шума [3]. 

Оптимальное решение основано на расчёте 
параметров обеляющего фильтра путём обраще-
ния корреляционной матрицы R комбинирован-
ных помех и сопряжено со значительными вы-
числительными затратами [3-5]. Поэтому часто 
не предполагается адаптация к изменяющейся 
мощности Pn некоррелированного шума, вели-
чина которого обычно мала по сравнению с 
мощностью коррелированной компоненты. Пре-
небрежение изменениями мощности Pn шума в 
процессе наблюдения приводит к недоиспользо-
ванию возможностей по фильтрации мешающих 

компонент обрабатываемого процесса и, как 
следствие, к снижению эффективности меди-
цинской диагностики. 

Цель работы — сокращение вычислитель-
ных затрат алгоритма обращения корреляцион-
ной матрицы R комбинированных помех при 
изменении мощности Pn некоррелированной 
компоненты для задач адаптивной обработки 
кардиологических сигналов. 

Постановка задачи. Структурная схема об-
работки кардиосигналов на фоне комбинирован-
ных помех показана на рисунке 1. 

 
Рисунок 1  — Структурная схема системы  

обработки кардиосигналов 
На рисунке 1 под xn подразумеваются дис-

кретные цифровые отсчёты кардиосигналов (по-
лезные сигналы), снимаемые кардиодатчиками; 
под yn — дискретные цифровые отсчёты выход-
ного процесса (результат обработки); Rс —  кор-
реляционная матрица коррелированных ме-
шающих компонентов входного процесса; 
ОФ — обеляющий фильтр; K — электронный 
ключ. При его размыкании на вход системы по-
даются только комбинированные помехи (режим 
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измерения параметров помех), а при подключе-
нии ключа K система работает в режиме обра-
ботки кардиосигналов на фоне комбинирован-
ных помех, параметры которых считаются неиз-
менными в течение заданного интервала наблю-
дения (десятки секунд). 

Построение фильтра обеления помех сопря-
жено с обращением корреляционной матрицы R 
в условиях быстрых изменений мощности Pn не-
коррелированного шума. Как показали экспери-
менты, предположение о сохранении параметров 
коррелированных мешающих компонент спра-
ведливо для широкого круга задач медицинской 
диагностики по пульсу и обусловлено неизмен-
ностью свойств источников сосредоточенных по 
спектру помех на интервале наблюдения, кото-
рый составляет от десятков секунд до минут. 
Вместе с тем величина Pn мощности некоррели-
рованного шума подвержена значительным из-
менениям из-за особенностей воздействия внеш-
них мешающих факторов, внутренних шумов 
кардиодатчика и вариаций состояния организма 
человека, не связанных непосредственно с пред-
метом диагностики [6]. 

Тогда матрица R может быть представлена 
суммой корреляционных матриц редко изме-
няющейся коррелированной Rс и флуктуирую-
щей некоррелированной PnI компонент соответ-
ственно: 

R=Rc+PnI, (1) 

где R — (q+1)×(q+1)-мерная корреляционная 
матрица комбинированных помех, q — порядок 
нерекурсивного обеляющего фильтра; 
Rc — (q+1)×(q+1)-мерная корреляционная мат-
рица коррелированной компоненты мешающего 
процесса с нормированной к единице дисперси-
ей; Pn — относительная мощность шума (некор-
релированной компоненты), I — единичная мат-
рица. Отметим, что матрица R для рассматри-
ваемого квазистационарного мешающего про-
цесса является эрмитовой и теплицевой, а её 
структура имеет ленточный вид [7]: 
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где Rj — нормированные к дисперсии коррели-
рованной составляющей коэффициенты авто-
корреляции j-го порядка, j=1, 2, …, q; * — знак 
комплексного сопряжения. При этом модули ко-
эффициентов автокорреляции соответствуют 

наиболее распространённой на практике гаус-
совской форме огибающей спектральной плот-
ности мощности помехи [8]: 

│Rj│=exp[−(π ΔFT j)2/2,8], 
где ΔFT — относительная ширина спектральной 
моды коррелированной мешающей компоненты. 

Для реализации оптимальной обработки 
кардиосигналов на фоне помех необходимо най-
ти вектор aT=[a1;a2;…; aq] коэффициентов обе-
ляющего коррелированные мешающие компо-
ненты нерекурсивного фильтра q-го порядка. 
Предполагается нормировка к единице нулевого 
коэффициента a0 импульсной характеристики 
обеляющего фильтра (a0=1), что даёт возмож-
ность представить уравнение Юла – Уолкера [5] 
в следующем виде: 
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где 2
ne  — дисперсия возбуждающего шума. 

Выражение (2) может быть представлено в виде: 
a=−Rc

−1r, 
где rT=[R1; R2; …; Rq] — автокорреляционная 
последовательность мешающего коррелирован-
ного процесса с единичной дисперсией R0=1, 
Rc — корреляционная матрица, аналогичная 
представленной в выражении (1), мерность ко-
торой сокращена до (q×q). 

В условиях присутствия некоррелированной 
аддитивной компоненты мешающего процесса 
оптимальное решение принимает вид: 

aopt=−(Rc+PnI)−1r. (3) 
Аналитическое решение. Проанализируем 

два метода упрощенного расчёта обратной мат-
рицы R−1 в формуле (1). 

Первый метод. Воспользуется известной 
формулой разложения суммы или разности 
квадратов на множители: 

Rc
2−(PnI)2=(Rc+PnI)(Rc−PnI). (4) 

При малых значениях относительной мощ-
ности некоррелированной компоненты (Pn<10−3) 
её возведённое в квадрат значение Pn

2<10−6 пред-
ставляет собой второй уровень малости и может 
быть положено равным нулю Pn

20. Поэтому из 
выражения (4) получим оценку обратной матри-
цы R−1 по приближенной формуле следующим 
образом: 

(Rc+PnI)−1−(Rc−PnI) Rc
−2. (5) 

Ниже будет проанализирована вычисли-
тельная эффективность предложенного алгорит-
ма приближённого расчёта обратной матрицы 
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комбинированных помех и дана оценка качества 
их подавления. 

Второй метод. Аналогично (4) сумма кубов 
может быть представлена в следующем виде: 

Rc
3+(PnI)3=(Rc+PnI)[Rc

2−PnRc+(PnI)2]. (6) 
Как и в первом предложенном методе, при 

малых значениях мощности шума (Pn<10−3) зна-
чение Pn

3<10−9 третьей степени малости может 
быть отброшено путём обнуления (Pn

30). По-
этому из выражения (6) мы можем получить 
приближенную формулу расчёта обратной мат-
рицы R−1: 

(Rc+PnI)−1−[Rc
2−PnRc+(PnI)2] Rc

−3. (7) 
Очевидно, что если свойства коррелирован-

ных помех не изменяются, то коэффициенты 
матрицы Rc фиксируются. При этом в формулах 
(5) и (7) величины Rc

−3, Rc
−2, Rc будут неизменны 

на длительном (до нескольких минут) интервале 
наблюдения, а значения Pn изменяются в течение 
единиц десятков секунд, что даёт возможность 
сохранить значения матриц Rc

−3, Rc
−2, Rc в памя-

ти системы обработки. Поэтому при вариациях 
относительной мощности Pn шума расчёт обрат-
ной матрицы R−1 по формулам (5) или (7) упро-
щается по сравнению с оптимальным алгорит-
мом (3) общего вида. 

Для объективной оценки преимуществ 
предлагаемых упрощённых процедур адаптив-
ной обработки кардиологических сигналов про-
изведём оценку вычислительной эффективности 
и качества подавления помех. 

Экспериментальные исследования. Срав-
ним вычислительные затраты на адаптацию оп-
тимального (общего вида) и двух предлагаемых 
упрощённых алгоритмов обработки кардиосиг-
налов. Положим, что m — число изменений от-
носительной мощности Pn шума (m ≥ 0) на ин-
тервале наблюдения при сохранении статистиче-
ских свойств коррелированной компоненты 
(Rc=const). В таблице приведены приближенные 
формулы для оценки вычислительных затрат в 
описанном варианте адаптации только к величи-
не Pn мощности некоррелированной мешающей 
компоненты. Из анализа сведённых в таблицу 
данных следует, что при третьем порядке (q=3) 
обеляющего фильтра и числе m=3 изменений 
мощности некоррелированного шума первый 
метод дает выигрыш µ в вычислительных затра-
тах в µ=2,12 раза по сравнению с оптимальным 
алгоритмом (3), а второй метод позволяет сокра-
тить их на величину µ=1,17. С ростом числа из-
менений величины Pn выигрыши нарастают. Так, 
при m=15 вычислительные затраты сокращаются 
в µ=4,9 раз для перового метода и в µ=2 раза для 
второго метода. 

Таблица — Вычислительные затраты 
Оптимальный 

метод 
Первый пред-
лагаемый ме-

тод 

Второй пред-
лагаемый ме-

тод 
Общее количество арифметических операций 
(m+1)(q+1)3+ 
+(m+1)(q+1) 

(q+1)3+ 
+2(q+1)2+ 
+2(m+1)× 

×(q+1) 

(q+1)3+ 
+4(q+1)2+ 

+2(m+1)(4q+1) 

На рисунке 2 представлены зависимости 
µ(m) для двух предлагаемых методов. Они отра-
жают вычислительную эффективность µ (соот-
ношение между общим количеством арифмети-
ческих операций, необходимых для предлагае-
мых (5), (7) и оптимального решений для расчёта 
коэффициентов обеляющего фильтра q-го по-
рядка) при разном числе m изменений относи-
тельной мощности Pn некоррелированного шума 
за период наблюдения. 

 
Рисунок 2  — Зависимости выигрыша 

от числа изменений мощности шума 

На рисунке 2 обозначены: сплошной линией 
1 — выигрыш µ в вычислительных затратах для 
первого метода (5), а пунктирной линией  
2 — для второго метода (7). Из рисунка 2 следу-
ет, что при числе m ≤ 2 изменений мощности Pn 
некоррелированной шума в течение интервала 
наблюдения выигрыши не наблюдаются (µ1 
для второго метода) или незначительны (µ≈1 для 
первого метода). Это означает, что расчёт коэф-
фициентов обратной матрицы R−1 по формулам 
(5), (7) не упрощается по сравнению со строгими 
алгоритмами обращения матриц общего вида (3). 
Однако на практике мощности Pn некоррелиро-
ванного шума подвержены быстрым флуктуаци-
ям, поэтому обычно m ≥ 3…15 на интервале на-
блюдения при экспресс-диагностике. Отметим, 
что при холтеровском мониторировании число m 
изменений величины Pn в процессе суточного 
наблюдения может составлять сотни и тысячи, 
т.е. оба метода дают значительные (µ > 2…7) 
выигрыши. 
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Для анализа качества подавления (обеления) 
комбинированных помех предлагаемыми упро-
щёнными методами воспользуемся критерием 
среднеквадратического отклонения получаемых 
решений от оптимальных. Обозначим через век-
тор a1 строгое решение (3) задачи нахождения 
левого вектора-столбца обратной матрицы, т.е. 
R a1=i, где i — крайний левый вектор-столбец 
единичной матрицы I. Рассчитанные по (5) при-
ближённые значения крайних левых векторов-
столбцов обратных матриц WR−1 для первого 
метода обозначим через a2 и через a3 — для вто-
рого метода (7). 

Для сравнения эффективности используе-
мых алгоритмов рассмотрим квадраты E1, E2 
длин векторов невязок между точным R a1=i и 
приближёнными R a2, R a3 первым и вторым 
предлагаемым (соответственно) решениями: 
E1=(R a2−i)T*(R a2−i), E2=(R a3−i)T*(R a3−i). (8) 

Анализ зависимостей E1(Pn), E2(Pn) объек-
тивно показал качество обеления по критерию 
(8) предлагаемых двух упрощённых алгоритмов 
(5), (7). Формирование приведенной на рисун-
ке 3 зависимости десятичного логарифма вели-
чины E1, E2 для первого (сплошная линия 1) и 
второго (пунктирная кривая 2) алгоритмов (со-
ответственно) от относительной мощности Pn 
некоррелированного шума произведено при по-
рядке q=4 обеляющего фильтра. 

 
Рисунок 3 — Логарифмические зависимости 

длины вектора невязки от мощности шума 

Из рисунка 3 видно, что второй метод (7) 
дает лучшее качество обеления по сравнению 
первым методом. При малых значениях относи-
тельной мощности шума (Pn ≤10−3) выигрыш 
E1/E2 второго метода по отношению к первому в 
точности вычисления коэффициентов крайнего 
левого столбца обратной матрицы W достигает 
десятков (до 100) раз. С ростом мощности шума 
(Pn>10−3) эффективность обеления падает для 
обоих предлагаемых методов (5), (7), что обу-
словлено нарушением исходного предположения 
о малости Pn (Pn<<1), на котором базировался 
синтез предлагаемых упрощённых алгоритмов. 

Поэтому наиболее актуальной областью, в кото-
рой необходимо осуществлять подавление по-
мех, является ситуация, когда Pn<<1, что и на-
блюдается, как правило, на практике [6]. 

Выводы. Таким образом, в условиях изме-
нения мощности Pn ≤10−3 некоррелированного 
шума анализ эффективности первого предлагае-
мого адаптивного алгоритма (5) расчёта коэф-
фициентов обеляющего фильтра показал, что 
имеется выигрыш в μ=2,12…4,9 раз в вычисли-
тельных затратах по сравнению с оптимальным 
решением (см. таблицу). Для второго предлагае-
мого метода (7) обеспечивается меньшее сокра-
щение (в 1,17…2 раза) вычислительных затрат, 
т.е. первый метод требует в 2…2,5 раза меньше 
вычислений для своего осуществления, чем вто-
рой. Однако качество обеления комбинирован-
ных помех второго метода в E1/E2=1,8...100 раз 
выше, чем у первого метода (см. рисунок 3), что 
даёт возможность выбора конкретного алгорит-
ма для обработки кардиологических сигналов 
при заданных ограничениях на вычислительные 
затраты и/или качество обеления комбинирован-
ных помех. Выигрыши μ в вычислительных за-
тратах достигаются за счёт учёта априорной ин-
формации о стабильности корреляционных 
свойств коррелированной компоненты мешаю-
щего процесса и быстрых изменениях мощности 
шума на интервале наблюдения. 
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УДК 621.372 

А.С. Лапшин, Р.И. Кубалов 
МОДЕЛИРОВАНИЕ, ОПТИМИЗАЦИЯ И ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНОЕ 
ИССЛЕДОВАНИЕ МИКРОВОЛНОВОГО  ШИРОКОПОЛОСНОГО      

РЕЖЕКТОРНОГО СТЕРЖНЕВОГО ЭЛЛИПТИЧЕСКОГО ФИЛЬТРА   
С КОАКСИАЛЬНО-ПОЛОСКОВЫМИ РЕЗОНАТОРАМИ 

Представлены моделирование, оптимизация и экспериментальное иссле-
дование микроволнового широкополосного режекторного стержневого эл-
липтического фильтра с коаксиально-полосковыми резонаторами. Резуль-
таты моделирования сопоставлены с экспериментальными данными. При-
ведены конструкция и основные электрические характеристики фильтра: 
амплитудно-частотная характеристика, коэффициент стоячей волны по 
напряжению, коэффициент отражения, распределения напряженностей 
электрического и магнитного полей. 

Ключевые слова: широкополосный режекторный стержневой эллипти-
ческий фильтр, компьютерное моделирование, экспериментальное исследо-
вание, электрические характеристики. 

Введение. В связи с задачей миниатюриза-
ции пассивных частотно-селективных цепей в 
настоящее время отдается предпочтение разра-
ботке фильтров с аппроксимацией электриче-
ских характеристик эллиптическими функциями 
Якоби. Такие фильтры называют  эллиптически-
ми фильтрами (ЭФ) или фильтрами Золотарева – 
Кауэра [1–4]. ЭФ имеют большую крутизну за-
тухания и меньшее число схемных элементов по 
сравнению с полиномиальными фильтрами Бат-
терворта и Чебышева. Фильтры СВЧ в объемном 
исполнении позволяют передавать мощности в 
сотни ватт и более.  Указанные преимущества 
определяют все возрастающее применение мик-
роволновых ЭФ в сложных СВЧ системах и ак-
туальность разработки вариантов их реализации 
на полосковых волноводах. Перспективным на-
правлением в современном проектировании яв-
ляется моделирование микроволновых уст-
ройств, которое позволяет сократить  число ма-
кетирований и возможность отказаться от эле-
ментов настройки. Цель работы – выполнить 
расчет, компьютерное моделирование, парамет-
рическую оптимизацию, анализ и  эксперимен-
тальное исследование электрических характери-
стик объемного широкополосного режекторного 
стержневого эллиптического фильтра, способно-
го при малых габаритах передавать сигналы  в 
сотни ватт и более. 

Теоретические исследования. Синтезируе-
мый фильтр состоит из шести резонаторов. Три 
полосковых резонатора реализованы решеткой 
связанных стержней прямоугольного сечения. 
Внутри второго стержня размещены два коакси-
альных резонатора с фторопластовым заполне-
нием и центральными проводниками, соединен-
ные с соседними стержнями перемычками, в 
третьем стержне – один. Стержни изолированы 
от корпуса, коаксиальные резонаторы и коротко-
замыкатели замкнуты. Конструкция размещена в 
металлическом корпусе с воздушным заполне-
нием. Расстояния между стержнями выдержаны 
за счет направляющих, изготовленных из фторо-
пласта, армированного стекловолокном. Мате-
риал стержней, центральных проводников, ко-
роткозамыкателей и корпуса – латунь посереб-
ренная.  

Разрабатываемый фильтр должен отвечать 
следующим требованиям: диапазон частот поло-
сы заграждения (ПЗ) 0,97 – 1,97 ГГц, минималь-
ное затухание в ПЗ не менее 30 дБ, максималь-
ное затухание в полосе пропускания (ПП) не бо-
лее 0,5 дБ, коэффициент стоячей волны по на-
пряжению (КСВН) не более 1,6. 

Проведен синтез фильтра по рабочим пара-
метрам на основе эллиптического прототипа, 
выбранного из справочника по расчету фильтров 
[2]. Для расчета принята методика, основанная 
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на непосредственном переходе от низкочастот-
ного прототипа к широкополосному режектор-
ному стержневому эллиптическому фильтру с 
использованием преобразования Ричардса [1–4]. 
По величинам внешних последовательных 
шлейфов определяли отношение диаметров на-
ружных и внутренних проводников коаксиаль-
ных резонаторов. По нормированным к полосе 
значениям собственных и взаимных «статиче-
ских емкостей» с использованием графиков Гет-
зингера рассчитывали расстояния между стерж-
нями и ширину стержней. В дальнейшем выше-
упомянутый метод расчета будем называть рас-
четом «вручную». Получены следующие гео-
метрические размеры фильтра (мм): длина 
стержней 50, коаксиальных резонаторов и их 
центральных проводников 35,4. Ширина стерж-
ней: первого 1,93, второго 7,58, третьего 4,95. 
Расстояния: крайних стержней до стенок корпу-
са 6,35, между первым и вторым стержнями 2,72, 
между вторым и третьим стержнями 1,32. Диа-
метр фторопластовых цилиндров: первого 2,59, 
второго 2,18, третьего 2,85. Диаметры централь-
ных проводников коаксиальных резонаторов 
1,32.  

Параметры конструкции, рассчитанной 
«вручную», использованы в качестве исходных 
данных для построения 3D-модели при электро-
магнитном моделировании фильтра с помощью 
программы HFSS [5]. Программа HFSS обладает 
высокой точностью конечных результатов, но 
для проектирования микроволновых  широкопо-
лосных режекторных стержневых фильтров СВЧ 
на связанных коаксиально-полосковых резона-
торах ранее не применялась [4,5]. Внутренний 
объем фильтра и стержневые резонаторы прямо-
угольного сечения моделировали «примитивом» 
Box, т.е. задавали точку отсчета, их ширину, вы-
соту и длину [5]. Коаксиальные резонаторы, их 
центральные проводники и цилиндрические ко-
роткозамыкатели моделировали «примитивом» 
Cylinder. Задавали центральную точку отсчета, 
их радиус и длину. Для объединения «примити-
вов» Cylinder при моделировании соединения 
центральных проводников использовали коман-
ду Boolean-Unite [5]. Диэлектрик, заполняющий 
фильтр, – воздух. Материал для модели стерж-
ней, центральных проводников и короткозамы-
кателей – серебро. Диэлектрическое заполнение 
коаксиальных резонаторов – фторопласт. Пара-
метры моделирования: тип решения Driven 
Terminal. Портами (команда Wave Port) обозна-
чены внешние границы коаксиального кабеля. 
Для расчета взята частота решения 1,5 ГГц (час-
тота разбиения структуры на тетраэдры), макси-
мальное число проходов 15, критерий остановки 

адаптивного анализа 0,02, тип частотной раз-
вертки Fast, диапазон частот от 0,5 до 2,5 ГГц,  
число точек 500 . 

По результатам моделирования получены 
характеристики: амплитудно-частотная (АЧХ), 
КСВН, коэффициент отражения входа/выхода 
для вышеуказанного ЭФ. Диапазон частот ПЗ 
0,9 – 1,76 ГГц, минимальное затухание в ПЗ 
26,52 дБ, максимальное затухание в ПП  1,16 дБ. 
КСВН входа/выхода 1,32/1,31 с пиком 4,5/4,3 на 
частоте 2,0 ГГц, коэффициенты отражения вхо-
да/выхода 17/19 дБ.  

Для параметрической оптимизации электри-
ческих характеристик использован оптимизаци-
онный модуль HFSS Parametric [5]. Линейные 
размеры фильтра задавали через геометрические 
переменные. Изменяли длину коаксиальных ре-
зонаторов от 24,5 до 39,5 мм при согласованном 
изменении длины цилиндрических короткоза-
мыкателей. Дополнительно изменяли ширину 
второго и третьего стержней, расстояния перед 
третьим стержнем и до стенок корпуса, радиусы 
коаксиальных резонаторов, их внутренних про-
водников и цилиндрических короткозамыкате-
лей. 

Оптимальные результаты (мм) получены 
при длине стержней 50, коаксиальных резонато-
ров и центральных проводников: первого и 
третьего 29,5, второго 30.  Ширина стержней: 
первого 1,37, второго 7,08, третьего 4,05. Рас-
стояния: от первого стержня до стенок корпуса 
6,35, от третьего стержня до стенок корпуса 6,27, 
между первым и вторым стержнями 2,72, между 
вторым и третьим стержнями 1,36. Диаметр фто-
ропластовых цилиндров: первого 2,46, второго 
1,98, третьего 2,78. Диаметр центральных про-
водников: первого и второго 1,2, третьего 1,4.  

Рассчитанная с использованием имитацион-
ного моделирования АЧХ фильтра после опти-
мизации представлена на рисунке 1.  

 
Рисунок 1– АЧХ оптимизированной конструкции 

фильтра 
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Рассчитаны также КСВН входа/выхода, ко-
эффициенты отражения входа/выхода. Сравне-
ние электрических характеристик фильтра до и 
после оптимизации приведено в таблице 1. 

Таблица 1– Сравнение электрических характери-
стик фильтра  до и после параметрической опти-
мизации 

Наименование До оп-
тимиза-
ции (по 
расчету 
«вруч-
ную») 

После 
оптими-
зации  

Центральная частота, 
ГГц 

1,33 1,47 

Диапазон частот П3,  
ГГц 

0,9–1,76 0,97–1,97 

Минимальное затуха-
ние в ПЗ, дБ 

26,52 30,25 

Максимальное затуха-
ние в ПП, дБ 

1,16 0,5 

Коэффициенты отра-
жения входа/выхода, 
дБ 

17/19 24/30 

КСВН входа/выхода 1,32/1,31 
с пиком 
4,5/4,3 
на час-
тоте 2,0 
ГГц  

1,43/1,42  
c пиком 
2,1/2,0 на 
частоте 
2,2 ГГц 

Габариты фильтра, мм 31,2х60 
х12,7 

29,2х60х 
12,7 

Электрические характеристики ЭФ после 
оптимизации  значительно лучше характеристик, 
полученных при моделировании конструкции, 
рассчитанной «вручную». После оптимизации 
диапазон частот ПЗ  0,97 – 1,97 ГГц, минималь-
ное затухание в ПЗ 30,25 дБ, максимальное зату-
хание в ПП не более 0,50 дБ, КСВН вхо-
да/выхода до 1,5, что соответствует техническо-
му заданию. Рассчитаны также распределения 
напряженностей электрического и магнитного 
полей. Они позволяют судить о предельно-
допустимой мощности, которую можно пропус-
кать через фильтр, об искажении сигналов, об 
электрической прочности  и других важных ха-
рактеристиках фильтра. Используя картины рас-
пределений напряженностей электрического и 
магнитного полей, с помощью справочной лите-
ратуры можно рассчитать электрическую проч-
ность ЭФ. По полученным данным признаков 
электрического пробоя не выявлено. 

Экспериментальное  исследование 
Выполнено экспериментальное исследова-

ние электрических характеристик лабораторного 

макета исследуемого широкополосного режек-
торного стержневого ЭФ после оптимизации, в 
том числе АЧХ (рисунок 2, кривая 1) и КСВН 
(рисунок 2, кривые 2).            

 
Рисунок 2 – Экспериментальные частотные  

характеристики лабораторного макета   
режекторного ЭФ после оптимизации 

Сравнение результатов экспериментального 
исследования характеристик АЧХ и КСВН лабо-
раторного макета режекторного стержневого ЭФ 
с результатами его моделирования представлено 
в таблице 2. 
Таблица 2 – Сравнение результатов моделирова-
ния режекторного стержневого ЭФ после оптими-
зации с экспериментальными данными 

Наименование Модели-
рование 

Экспери-
мент 

Центральная часто-
та, ГГц 

1,47     1,47 

Диапазон частот ПЗ, 
ГГц 

0,97–1,97     1–1,95 

Минимальное зату-
хание в ПЗ, дБ 

 31,25      31 

Максимальное зату-
хание в ПП, дБ 

0,5     0,5 

КСВН входа/выхода 1,43/1,42 c 
пиком 
2,1/2,0 на 
частоте  
2,0 ГГц 

    1,5 с 
пиком 1,6 
на частоте 
2,2 ГГц 

Результаты экспериментального исследова-
ния лабораторного макета вышеуказанного ре-
жекторного ЭФ согласуются с результатами мо-
делирования, что свидетельствует о правильно-
сти критериев, заложенных при разработке ме-
тодов синтеза и алгоритмов моделирования. 

Выводы. В результате анализа, моделиро-
вания и параметрической оптимизации спроек-
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тирован микроволновый объемный широкопо-
лосный режекторный стержневой ЭФ с коакси-
ально-полосковыми резонаторами, удовлетво-
ряющий техническому заданию. Полосковые 
резонаторы реализованы решеткой из трех свя-
занных прямоугольных стержней, в двух из ко-
торых размещены три короткозамкнутых коак-
сиальных резонатора. Расчетная конструкция 
использована для создания 3D-модели ЭФ при 
компьютерном моделировании. Проведена па-
раметрическая оптимизация электрических ха-
рактеристик ЭФ, которая позволила изучить ха-
рактер воздействий, оказываемых изменением 
размеров различных структурных элементов 
конструкции,  на частотные характеристики уст-
ройства. Требуемых в техническом задании ха-
рактеристик удалось достичь посредством со-
гласованного изменения длин коаксиальных ре-
зонаторов и цилиндрических короткозамыкате-
лей, а также ширины второго и третьего стерж-
ней, расстояний перед третьим стержнем и до 
стенки корпуса, радиусов коаксиальных резона-
торов, их внутренних проводников и цилиндри-
ческих короткозамыкателей. Результаты экспе-
риментального исследования лабораторного ма-

кета вышеназванного фильтра находятся в соот-
ветствии с результатами моделирования, что 
свидетельствует о правильности критериев, за-
ложенных при разработке методов синтеза и ал-
горитмов моделирования. Рассчитано также рас-
пределение напряженностей электрического и 
магнитного полей в фильтре. Признаков элек-
трического пробоя не выявлено.  
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