
ВВЕДЕНИЕ
Структура цифрового фильтра на ос�

нове параллельного соединения двух

фазовых (всепропускающих) цепей

считается одной из лучших среди БИХ�

структур. Каждая фазовая цепь соответ�

ствует каскадному соединению фазо�

вых звеньев не выше 2�го порядка, каж�

дое такое звено требует не более двух

умножителей и может быть выполнено

на основе волновых адаптеров, что обес�

печивает хорошие шумовые свойства и

устойчивость к переполнению. Т акие

фильтры не требуют подбора полюсно�

нулевых пар и упорядочения звеньев

для минимизации шума округления, ха�

рактерных для каска дных БИХ�фильт�

ров. О ни у добны д ля п остроения б ан�

ков фильтров со свойством дополнения

по мощности.

Цифровые фильтры могут быть реа�

лизованы на умножителях или без та�

ковых. В последнем случае умножители

заменяются сумматорами и элемента�

ми сдвига. Для каждой из этих реализа�

ций на заказных или полузаказных

СБИС важно минимизирова ть длину

слова коэффициентов, а в структуре

фильтра без умножителей, кроме того, –

полное число сумматоров. Для решения

этих задач (синтеза филь тров с конеч�

ной длиной слова коэффициентов) мо�

гут быть применены методы, использу�

ющие вариацию коэффициентов (ВК),

вариацию исходных параметров (ВИП)

или их сочетание.

Для фильтров на основе параллельно�

го соединения двух фазовых цепей лишь

алгоритм полного перебора коэффици�
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длиной слова коэффициентов
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В статье рассматривается задача синтеза цифровых фильтров на основе
параллельного соединения двух фазовых цепей с конечной длиной
слова коэффициентов. Для её решения предлагается использовать
модифицированный алгоритм вариации исходных параметров, который
может значительно улучшить результаты синтеза. Суть модификации –
использование ещё одного варьируемого параметра, а именно порядка
фильтра, который изменяется в алгоритме непрерывно, принимая
нецелочисленные значения в соотношениях для расчёта
коэффициентов. При этом собственно порядок фильтра остаётся
неизменным и равным целому числу. Эффективность алгоритма
подтверждена примерами синтеза.

ентов, который может потребовать боль�

ших временных затрат (десятки часов

работы компьютера [1]), позволяет

гарантированно находить глобально

оптимальные решения. Однако другие

алгоритмы могут приводить к решениям

близким к таковым за приемлемое вре�

мя. Это важно в инженерной практике,

которой, как правило, свойственно про�

ведение расчётов для многих вариантов

с целью выбора наилучшего.

Предложен [1] алгоритм ВК, основан�

ный на полном переборе коэффициен�

тов рассматриваемых фильтров. Для ря�

да примеров фильтров, требования к ко�

торым взяты из пуб ликаций разных

авторов, демонстрируется эффектив�

ность п редлагаемого а лгоритма в  с лу�

чае решений с минимальной длиной

слова коэффициентов или с минималь�

ным числом сумма торов, заменяющих

умножители. Резу льтаты совпа дают,

близки или существенно превосх одят

результаты, ранее полученные другими

алгоритмами, в том числе и алгоритмом

ВИП [2].

Найденные [1] коэффициенты фильт�

ров представлены на интернет�страни�

це http://www .cs.tut.fi/~ylikaaki/CASI�

LWD/results.m. Для сравнения там же

приведены коэффициенты, получен�

ные р анее д ругими а вторами. О днако

для полуп олосного фильтра 15 �го по�

рядка представленные резу льтаты не

комментируются и не сравниваются с

другими решениями. Как оказалось,

именно для этого фильтра, не рассмот�

ренного в [2], алгоритм ВИП приводит к

существенно худшим резу льтатам, ко�

торым соответствует , в частности, ми�

нимальное ослабление АЧХ в полосе за�

держивания на 25 дБ меньше, чем до�

стигнутое в [1]. Этот факт послужил по�

водом для дальнейшего изучения

метода ВИП. В данной статье показано,

что введение ещё одного варьируемого

параметра в алгоритм ВИП, а именно

порядка фильтра, который может изме�

няться непрерывно, принимая нецело�

численные значения в соотношениях

для расчёта коэффициентов, позволяет

получать решения, аналогичные достиг�

нутым полным перебором [1]. При этом

собственно порядок ф ильтра остаётся

неизменным и равным целому числу.

ПЕРЕДАТОЧНАЯ ФУНКЦИЯ
И КОЭФФИЦИЕНТЫ

Передаточную функцию цифрово�

го ФНЧ на основе параллельного со�

единения двух фазовых цепей можно

представить в виде:

, (1)

где

,

K ≤ (N – 1)/2, βi < βi + 1, N – нечётный по�

рядок фильтра.

Как видим, каждая фазовая цепь со�

ответствует каска дному соединению

фазовых звеньев не выше 2�го порядка.

При этом каждое фазовое звено Ai(z)

соответствует волновой структуре [1].

Для ФНЧ Золотарёва–Кауэра коэффи�

циенты αi, βi в (1) являются функциями

исходных параметров АЧХ – неравно�

мерности в полосе пропускания ∆a и

граничных частот f1 и f2. В случае спе�

циальных фильтров Золотарёва–Кауэ�

ра – Qmin�фильтров [3] и полуполосных

фильтров – коэффициенты в (1) опре�

деляются соответственно двумя ( f1 и
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f2) и одним параметром АЧХ (f1 или f2).

Кроме того, для полуполосного фильт�

ра αi = 0, i = 0, 1, …, K.

МОДИФИКАЦИЯ АЛГОРИТМА
ВИП

В алгоритме ВИП, в зависимости от

типа фильтра Золотарёва–Кауэра (спе�

циальный или обычный), вариации

подлежат от одного до трёх парамет�

ров. Были предложены [2] соответству�

ющие версии алгоритма ВИП. На са�

мом деле коэффициенты в (1) являют�

ся также функциями порядка фильтра

N. Здесь предлагается, наряду с вариа�

цией параметров А ЧХ в алгоритме

ВИП, и спользовать в ариацию п оряд�

ка, который может принимать нецело�

численные значения в расчётных со�

отношениях д ля к оэффициентов, н о

собственно порядок филь тра N при

этом остаётся фиксированным и рав�

ным целому числу. Чтобы избежать пу�

таницы, порядок фильтра, входящий в

расчётные соотношения и подлежа�

щий вариации, будем далее обозначать

как N0.

Итак, в модифицированном таким

образом алгоритме ВИП, в зависимос�

ти от типа фильтра, вариации подле�

жит от двух до четырёх параметров.

Напомним, что число переменных в

методе ВК равно N для обычного

фильтра, (N + 3)/2 для Qmin�фильтра и

(N – 1)/2 для полуполосного фильтра.

ПРИМЕРЫ СИНТЕЗА
Ниже рассмотрены три примера

синтеза с помощью модифицирован�

ного алгоритма ВИП, которые оправ�

дывают введение вариации N0. В пер�

вом примере требуется максими�

зировать ослаб ление А ЧХ в полосе

задерживания ~a0 при заданной длине

слова коэффициентов M. Здесь и да�

лее знак ~ означает соответствие ре�

шению с квантованными коэффици�

ентами. Этот пример синтеза полупо�

лосного фильтра c N = 15 упоминался

выше и обсуждается доста точно под�

робно.

Во втором примере синтеза ФНЧ

требуется минимизирова ть общее

число сумматоров Σm, заменяющих

умножители. Для этих двух примеров

получены [1] глобально оптимальные

решения алгоритмом полного пере�

бора коэффициентов.

В третьем примере для полуполос�

ного фильтра, рассмотренного ранее

[4], решаются задачи минимизации Σm

и/или M.

Далее используются следующие обо�

значения: q = 2–M шаг квантования коэф�

фициентов, а f1n и f2n – номинальные

граничные частоты. Все приводимые

значения граничных частот нормиро�

ваны относительно частоты дискрети�

зации.

Пример 1 . Требования к полуполо с�

ному Ф НЧ: ~a0 → max, f1n = 0 ,5 –  f2n,

f2n = 0,3125, N = 15 и M = 8.

Для полуполосного ФНЧ Золотарё�

ва–Кауэра с непрерывными (M = ∞ ) ко�

эффициентами ослабление a0 = 133 дБ.

Простое округление (ПО) коэффици�

ентов до M = 8 даёт ~a0 = 48 дБ. На рисун�

ке 1 показаны соответствующие А ЧХ

фильтра до и после округления его ко�

эффициентов.

Алгоритмами ВК найдены [1, 5] ре�

шения с ~a0 = 98 дБ и ~a0 = 85 дБ соответ�

ственно. Напомним, что в [1] использо�

ван а лгоритм по лного п еребора н а

очень большом пространстве поиска

квантованных коэф фициентов. При�

менение алгоритма ВИП [2] приводит к

решению лишь с ~a0 = 73 дБ. Сравнение

коэффициентов из [1] и найденных с

помощью алгоритма ВИП показывает

очень сильное различие, для некото�

рых из них – вплоть до 9 q. Только при

M = 11 в случае применения алгоритма

ВИП и лишь при M = 16 в случае исполь�

зования ПО можно получить ~a0 ≥ 98 дБ.

Заметим, что для другого полуполос�

ного фильтра с N = 11 найдены [1, 2]

идентичные результаты, причём реше�

ние в  [ 2] с оответствует н ачальному

приближению.

Интересными оказались следующие

наблюдения. Для полуполосного филь�

тра Золотарёва–Кауэра при a0 ≥ 98 дБ и

данных граничных частотах мини�

мальный порядок N = 12 и a0 = 105 дБ.

Известно, что для рассма триваемой

структуры порядок филь тра может

быть только нечётным. Для фильтра c

N = 13 в случае непрерывных коэффи�

циентов ослабление a0 = 115 дБ. Если

для N = 13 выполнить расчёт одного

из начальных приближений согласно

[2], то соответствующие коэффициен�

ты оказываются гораздо б лиже к ко�

эффициентам и з [ 1], ч ем пр и N = 1 5.

Максимальное от личие составляет

не более 5 q. Для «несуществующего»

фильтра с N = 14 коэффициенты на�

чального п риближения о казываются

ещё б лиже, а именно на расстоянии

не более 3q.

Далее, если для N = 15 рассчитать на�

чальные приближения, как в [2], но по�

ложить при этом в расчётных соотно�

шениях для коэффициентов порядок

13,58 ≤ N0 ≤ 13,62, то получим одно из

приближений с ~a0 = 48 дБ, отличающе�

еся от решения [1] только одним коэф�

фициентом и лишь на q. Этот коэффи�

циент β1 = 0 ,00390625, а  в  [ 1] β1 =

= 0 ,0078125, и , н апомним, п олучено

~a0 = 98 дБ. Как видим, цена «малого» от�

личия β1 (всего на q, но в тоже время в

два раза) составляет 98 – 48 = 50 дБ. По�

добрать N0 так, чтобы β1 оказалось рав�

ным 0,0078125, но без одновременного

изменения других коэффициентов, не

удаётся.

Здесь уместно вспомнить, что коэф�

фициенты п олуполосных ф ильтров

Золотарёва–Кауэра я вляются т акже

функциями частот ы f2. Поэтому была

сделана попытка найти решение [1],

применив вариацию двух параметров –

N0 и f2. Однако это позволило лишь не�

значительно улучшить упомянутое вы�

ше решение, найденное с помощью ал�

горитма ВИП [2]. Перех од от полупо�

лосного фильтра к Qmin�фильтру с

последующей вариацией его парамет�

ров f1, f2 и N0 также не увенчался успе�

хом.

И всё же решение [1] с ~a0 = 98 дБ мож�

но найти с помощью предлагаемого ал�

горитма ВИП, перейдя от полуполос�

ного фильтра к обычному ФНЧ и ис�

пользуя вариацию параметров ∆a, f1, f2,

N0, положив все αi = 0 (как в полуполос�

ном фильтре).

Действительно, если по исходным па�

раметрам ∆a = 2,1 × 10–12 дБ (или 1,37 ×
× 10–10 дБ), f1 = 0,193386, f2 = 0,306614 и

N0 = 13,5, найденным с помощью мо�

дифицированного алгоритма, рас�

считать ФНЧ Золотарёва–Кауэра, по�

ложить все αi = 0 и округлить все βi до

M = 8, то получим коэффициенты из

[1]: β1 = 0,0078125; β2 = 0,0546875;

β3 = 0,16015625; β4 = 0,30859375;

β5 = 0,48046875; β6 = 0,66796875;

β7 = 0,87890625. Заметим, что N0 – не це�

лое число, и ФНЧ даже с непрерывными
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Рис. 1. АЧХ полуполосного ФНЧ (N = 15) с

непрерывными (M = ∞) и округлёнными (M = 8)

коэффициентами, рассчитанными для исходной

граничной частоты f2 = 0,3125

©
 С
ТА

-П
Р
Е
С
С



коэффициентами уже не будет обладать

свойствами ФНЧ Золотарёва–Кауэра.

Для наглядности в таблице представ�

лены результаты синтеза рассмотрен�

ного фильтра, полученные обсуждае�

мыми здесь алгоритмами, в том числе и

модифицированным алгоритмом ВИП

(MВИП).

На рисунке 2 показаны АЧХ фильтра

до и после округления его коэффици�

ентов βi, которы е рассчитан ы по ис�

ходным параметрам, найденным с по�

мощью алгоритма МВИП. Как видим,

АЧХ фильтра с непрерывными коэф�

фициентами (M = ∞) намного хуже АЧХ

фильтра с округ лёнными коэффици�

ентами ( M = 8), т .е. округление коэф�

фициентов приводит в данном случае

к у лучшению А ЧХ. Это интересный

факт, поскольку обычно бывает нао�

борот, как на рисунке 1, г де округле�

ние коэффициентов ухудшает А ЧХ

идеального (M = ∞) фильтра.

Пример 2. Требования к  ФН Ч: ~a0 ≤
≤ 0,2 д Б, ~a0 ≥ 65 д Б, f1n = 0 ,2125,

f2n = 0,2875, N = 7, Σm → min. В [2] найде�

но решение с Σm = 10 и ~a0 = 64,88 дБ при

M = 6. Это решение удалось у лучшить

[1], получив  Σm = 8 и ~a0 = 65,13 дБ при

том же M. Использование алгоритма

МВИП приводит к аналогичному улуч�

шению. П ри эт ом ∆a = 0 ,005615 д Б,

f1 = 0,20763 3, f2 = 0,282827 и N0 = 6,94.

Соответствующие коэффициенты α0 =

= –2–2 – 2–5; α1 = –2–1 + 2–4 + 2–6; β1 = 2–2 – 2–5;

α2 = –2–2; β2 = 2–1 + 2–5;  α3 = –2–3 – 2–5; β3 = 1 –

– 2 –3– 2 –5 совпадают с представленны�

ми [1]. Воспроизвести это решение мож�

но путём расчёта ФНЧ Золотарёва–Кау�

эра по найденным исходным парамет�

рам ∆a, f1, f2 и N0 с последующим округ�

лением коэффициентов до M = 6. На

рисунке 3 показаны А ЧХ фильтра до и

после округления его коэффициентов

соответственно при M = ∞ и M = 6. Как ви�

дим, АЧХ фильтра с непрерывными ко�

эффициентами хуже (хотя и не так зна�

чительно, как на рисунке 2) АЧХ фильт�

ра с  о круглёнными к оэффициентами.

Пример 3. Требования к полуполос�

ному ФНЧ: ~a0 ≥ 46 дБ, f2n = 0,27, N = 9,

Σm → min и/или M → min. В [4] с по�

мощью алгоритма, сочетающего ВИП

и ВК, удалось получить решение с Σm = 6,

M = 8 и ~a0 = 46,13 дБ. Использование

только МВИП позволяет найти анало�

гичный результат. При этом f2 = 0,2706 и

N0 = 8,89, а соответствующие коэффи�

циенты совпадают с найденными в [4].

Применение алгоритма ВИП не даёт

решений для M < 8. Алгоритм МВИП

приводит к д опустимому р езультату с

M = 7, Σm = 8  и  ~a0 = 46,08 дБ. При этом

f2 = 0,2703 и N0 = 8,90, а соответствующие

коэффициенты β1 = 0,125; β2 = 0,4140625;

β3 = 0,6953125; β4 = 0,90625. Воспроиз�

вести это решение можно путём расчё�

та ФНЧ Золотарёва–Кауэра по найден�

ным f2 и N0 с последующим округлени�

ем его коэффициентов до M = 7. На

рисунке 4 показаны А ЧХ фильтра до и

после округления его коэффициентов

соответственно при M = ∞ и M = 7. Как и

в примерах 2 и 3, снова наб людается

улучшение АЧХ фильтра после кванто�

вания его коэффициентов.

В от личие от примера 1, представ�

ленные реш ения получены в рамках

полуполосного проектирования (два

варьируемых параметра f2 и N0), т.е. без

обращения к общему случаю (четыре

варьируемых параметра) и без предна�

меренного обнуления всех коэффици�

ентов αi.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Предложенная модификация алго�

ритма ВИП для синтеза цифровых

фильтров на основе фазовых цепей с

конечной длиной слова коэффициен�

тов может приводить к существенному

улучшению решений. В частности,

ослабление АЧХ можно увеличить на

25 дБ или уменьшить длину слова на

3 бита (27%). Для двух примеров полу�

чены г лобально оптимальные реше�

ния, р анее н айденные и счерпываю�

щим перебором коэффициентов в

очень боль шой об ласти их измене�

ния. Однако модифицированный ал�

горитм не гарантирует нах ождения

глобальных решений во всех случаях

и не всегда приводит к улучшению ре�

шений, полученных обычным алго�

ритмом ВИП.

ЛИТЕРАТУРА
1. Yli�Kaakinen J., Saramaki T. A systematic algo�

rithm for the design of lattice wave digital fil�

ters with short�coefficient wordlength. IEEE

Trans. o n C AS�I. 2 007. V ol. 5 4. N o. 8 . P P.

1838–1851.

2. Мингазин А.Т. Синтез цифровых фильтров

на основе фазовых цепей с конечной дли�

ной слова коэффициентов. Вторая между�

народная конф. «Цифровая обработка сиг�

налов и ее применения» (DSPA). 1999. Т. 1.

С. 112–116.

3. Milic L.D., Lutovac M.D. Design of multiplierless

elliptic IIR filters with a small quantization er�

ror. I EEE T rans. 1 999. S P�47. N o. 2 . P P.

469–479.

4. Мингазин А.Т. Синтез полуполосных циф�

ровых фильтров без умножителей на осно�

ве фазовых цепей. Шестая международная

конф. «Цифровая обработка сигналов и ее

применение» (DSPA). 2004. Т. 1. С. 39–41.

5. Krukowski A., Kale I. Two approaches for fixed�

point f ilter design: «bit�flipping» algorithm

and constrained downhill simplex method.

5th Int. Symp. on Signal Processing and its

Applications (ISSPA). 1999. PP. 965–968.

ВОПРОСЫ ТЕОРИИ

76 WWW.SOEL.RU СОВРЕМЕННАЯ ЭЛЕКТРОНИКА ◆ № 5  2010

�140

�120

�100

�80

�60

�40

�20

0
0 0,50,40,30,20,1

Частота

Амплитуда, дБ

М=∞

М=8

Рис. 2. АЧХ полуполосного ФНЧ (N = 15) с

непрерывными (M = ∞) и округлёнными (M = 8)

коэффициентами, рассчитанными по исходным

параметрам ∆а = 2,1e–12 дБ, f1 = 0,193386,

f2 = 0,306614 и N0 = 13,5 при всех i = 0
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Рис. 3. АЧХ ФНЧ (N = 7) с непрерывными (M = ∞)

и округлёнными (M = 6) коэффициентами,

рассчитанными по исходным параметрам

∆а = 0,005615 дБ, f1 = 0,207633, f2 = 0,282827

и N0 = 6,94

�80

�70

�60

�50

�40

�30

�20

�10

0
0 0,50,40,30,20,1

Частота

Амплитуда, дБ

М=∞
М=7

Рис. 4. АЧХ полуполосного ФНЧ (N = 9) с

непрерывными (M = ∞) и округлёнными (M = 7)

коэффициентами, рассчитанными по исходным

параметрам f2 = 0,2703 и N0 = 8,90

Алгоритм ~a0, дБ (M = 8) M (~a0≥ 98 дБ)

ПО 48 16

ВК [5] 85 8

ВК [1] 98 8

ВИП [2] 73 11

МВИП 98 8

Для непрерывных коэффициентов (M = ∞) a0 = 133 дБ

Результаты синтеза полуполосного ФНЧ с N=15
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