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Рассматривается решение задачи вейвлет-компрессии зашумлен-
ного изображения путем выбора последовательности «лучших» бази-
сов из библиотеки по предложенной функции стоимости. На каждой 
итерации в оптимальном базисе алгоритм выделяет в зашумленном 
изображении когерентные структуры. Алгоритм минимизирует сред-
неквадратическую погрешность восстановления оригинала с учетом 
ошибок квантования при заданной квоте бит. Приводятся результаты 
моделирования, подтверждающие эффективность предложенного ал-
горитма работы кодера по сравнению с другими методами компрессии 
изображений, в частности с SPIHT. 

УДК 681.7.069.32 

ВЕЙВЛЕТ-КОДИРОВАНИЕ ЗАШУМЛЕННЫХ ИЗОБРАЖЕНИЙ ПРЕСЛЕДОВАНИЕМ 
БАЗИСА ПО КОГЕРЕНТНЫМ СТРУКТУРАМ 

Бехтин Ю.С. 

 
Введение 

Специфика формирования некоторых 
классов изображений оптико-электронными 
приборами обуславливает наличие 
искажений. Очевидным (но не лучшим) 
решением задачи сжатия таких 
зашумленных изображений является 
применение предварительной фильтрации. 
Однако из-за несогласованности 
алгоритмов фильтрации с последующим 
кодированием возможны ситуации, когда 
ошибки квантования будут превалировать над оста-
точным шумом после фильтрации. Следовательно, для 
согласования фильтрации и компрессии необходимо 
использовать единый механизм обработки изображе-
ния. Такой механизм можно построить на основе поро-
говой (грубой или мягкой) вейвлет-обработки сигналов 
(hard thresholding или soft thresholding) [1, 2], если ве-
личину нулевой, или «мертвой» зоны (dead zone) коде-
ра (увеличенный интервал квантования около нуля [2, 
3]) сделать адаптивной к интенсивности шума. Данный 
подход применяется в работах [4 – 7], где рассматри-
ваются варианты выбора порогов и интервалов кван-
тования, приводящие к субоптимальным оценкам ори-
гинального изображения. Метод поиска оптимальной 
величины порога и оптимального интервала квантова-
ния, исходя из общего критерия качества, предложен 
автором в [8]. 

Вышеуказанные работы используют один базис 
для вейвлет-преобразования. Однако разные базисы 
по-разному аппроксимируют сигнал, поэтому выбор 
наилучшего в смысле некоторого критерия базиса из 
известной библиотеки базисов обеспечивает эффек-
тивное решение поставленной задачи. В работе [9] в 
качестве критерия отбора базисов используется 
принцип «минимума длины описания» (minimum de-
scription length), согласно которому наилучшим явля-
ется базис, обеспечивающий минимальную суммар-
ную длину кода для значимых вейвлет-
коэффициентов, интервалов и уровней квантования, 
а также названия базиса. Однако данный подход 
трудно применить на практике, поскольку получен-
ная степень сжатия не гарантирует выполнение ог-
раничений на скорость кодирования (квоту бит). В 
другой работе [10] базис отбирается исходя из верх-
ней границы минимального риска, который обеспе-
чивает эффективное шумоподавление, но не сжатие. 
Для целей восстановления искаженных звукозаписей 
(одномерных сигналов) в работе [11] был разработан 

метод преследования базиса по когерентным струк-
турам, то есть путем отбора тех частей сигнала, ко-
торые сильно коррелированны с базисом по сравне-
нию с белым шумом. В статье данный метод распро-
страняется на случай сжатия зашумленных изобра-
жений (двумерных сигналов), при этом одновремен-
но решается задача фильтрации и квантования при 
заданной скорости кодирования (квоте бит). 

Теоретические аспекты совмещения фильтрации 
и квантования.  

Многомасштабный анализ позволяет получить 
декомпозицию зашумленного изображения  

ZXY += , (1) 

где Y – наблюдаемое изображение, X – неизвестный 
оригинал, Z – гауссовский шум с нулевым средним, 
при заданном числе уровней Q в виде: 

,)( ξ+=+=+== WWZXZXYW XY WWWW  (2) 

где W – символ прямого вейвлет-преобразования [1, 2]. 
Таким образом, требуется выполнить сжатие данных 
зашумленного изображения (1), кодируя вейвлет-
коэффициенты (2) таким образом, чтобы ошибка вос-
становления была минимальной в смысле среднего 
квадрата евклидовой нормы: 

{ }2
 minX X

E W W− →⌢ , (3) 

где 
X

W⌢  - вейвлет-коэффициенты восстановленного 
после компрессии изображения X

⌢
. В работах [1, 3] 

показано, что среднеквадратическая ошибка (СКО) вос-
становления (3), которая вычисляется в области вейв-
лет-преобразования    (трансформанты),    эквивалентна  

СКО { }2
E X X−

⌢
 в пространственной области.  

Оценки вейвлет-коэффициентов 
X

W⌢  для сепара-
бельных вейвлет-базисов могут быть найдены с по-
мощью нелинейной аппроксимации, которая строит-
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ся по М первым вейвлет-коэффициентам наиболь-
шей амплитуды. Для того чтобы выполнить нелиней-
ную аппроксимацию, необходимо произвести сорти-
ровку всех I вейвлет-коэффициентов по абсолютной 
амплитуде: 

1+
≥

kk YY ww , ],...,1[ Ik ∈∀ . (4) 

Сортированные вейвлет-коэффициенты имеют бы-
стрый спад, причем, как показали проведенные иссле-
дования, в одном базисе у изображений одного класса 
поведение кривых спада практически одинаково. Для 
подбора значения М можно использовать также аппрок-
симацию кривой спада. Ф.Фальзон и С.Малла в работе 
[12] определили эту аппроксимацию как γ−~Ckw

kY
, где 

С>0 и 2
1>γ  – некоторые константы при условии, что 

существуют две другие константы A>0, B>0, не завися-
щие от C, γ  и I, такие что  

γ−γ− ≤≤ BCkwACk
kY

, ],...,1[ Ik ∈∀ .  

При действии шума, как показали проведенные экс-
перименты, удается подобрать показатель степени γ , 
при котором ошибка аппроксимации кривой спада всех 
вейвлет-коэффициентов относительно невелика. Рис.1 
иллюстрирует подбор аппроксимации кривой спада с 
показателем степени γ =0,53 для зашумленного изо-
бражения Lena (

шσ =30), показанного на рис.2.  
Разные базисы обеспечивают и разные кривые 

спада вейвлет-коэффициентов. На рис.3 приведены 
графики части нормированных упорядоченных вейв-
лет-коэффициентов изображения Lena, полученные 
соответственно с помощью вейвлетов CDF 9.7 
(Cohen-Daubeshies-Feauveau) и db4 (Daubeshies 4) 
при трех уровнях декомпозиции (Q=3). Нормировка 
необходима потому, что величина первого сортиро-
ванного вейвлет-коэффициента 

1Yw , принадлежаще-
го НЧ субполосе декомпозиции, изменяется при вы-
боре базиса. Для зашумленного изображения Lena 
(рис. 2) при базисах CDF 9.7 и db4 абсолютная раз-
ность между первыми вейвлет-коэффициентами со-
ставила 504,3 (для db7 

1Yw =6955,8, а для CDF9.7 

1Yw =6451,5).  Из рис.3 видно,  что основные  отличия 
между   кривыми   проявляются   в  начальной   об-
ласти быстрого спада сортированных вейвлет-
коэффициентов. При этом нормированные кривые 
идут параллельно друг другу, не пересекаясь.  

Нелинейная аппроксимация является основой для 
получения оценок вейвлет-коэффициентов 

X
W⌢ , по-

скольку отбрасываемые вейвлет-коэффициенты ма-
лой амплитуды соответствуют высокочастотным суб-
полосам, где сосредотачивается энергия шума. 

Сжатие изображения после вейвлет-
преобразования также сопровождается отбрасывани-
ем части вейвлет-коэффициентов малой амплитуды 
из-за нулевой зоны. Таким образом, выбор числа М 
обеспечивает компромисс между степенью сжатия и 
эффективностью шумоподавления. Квантованные, 
или значимые вейвлет-коэффициенты (не попавшие в 
нулевую зону) кодируются, расходуя заданный поль-
зователем бюджет бит CR . Выбор базиса и числа М 
значимых вейвлет-коэффициентов влияет на эффек-
тивность использования квоты бит CR . 

 
Рис.1. Фрагменты нормированной кривой спада сор-
тированных вейвлет-коэффициентов зашумленного 
изображения Lena (1) и ее аппроксимации (2) при 
γ=0,53; вейвлет db7. 

 
Рис.2. Искаженное изображение Lena при 

шσ =30. 

 
Рис.3. Кривые спада части вейвлет-коэффициентов 
изображения Lena при двух базисах CDF 9.7 (1) и db4 
(2), Q=3. 

Различают два варианта кодирования и, следова-
тельно, два варианта расходования полного бюджета бит 

CR  [1, 3]. При высоких скоростях кодирования (свыше 1 
бит/пиксель, IRC > ) принимается гипотеза о равно-
мерном квантовании с высоким разрешением. Тогда 
можно доказать, что при кодировании значимых вейвлет-
коэффициентов с помощью двоичных слов постоянной 
длины дисперсия ошибки квантования составит: 
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CR
кв M

C 22
2

2 2)1(
3

−γ−−=σ , где MRR CC /= . (5) 

Действительно, при равномерном квантовании с вы-
соким   разрешением   дисперсия   ошибки   квантования 

есть 
12

2
2 ∆=σкв

, где ∆ – интервал квантования.  

Число интервалов (бинов) квантования K задается 
квотой бит KRC 2log= . Поскольку диапазон изменения 
значимых вейвлет-коэффициентов составит 

( )
MYY ww −

1
2 ,      то     интервал     квантования     равен 

)1(2 γ−−=∆ M
K

C , откуда выводится (5). 

При малых скоростях кодирования (меньше 1 
бит/пиксель, IRC ≤ ) М квантованных значимых вейв-
лет-коэффициентов зашумленного изображения коди-
руются с помощью двоичных слов переменной длины. 
Дисперсия ошибки квантования определяется аналогич-
ным образом, но для квантования с низким разрешени-
ем, поскольку число М сильно ограничено: 

12222 2)1( R
кв MC −γ−−=σ , (6) 

где MRRR C /)( 01 −= . 

Здесь 0R  – число бит, необходимое для кодирова-
ния карты существенности (координат) вейвлет-
коэффициентов. Координаты квантованных вейвлет-
коэффициентов 

kw , ],...,1[ Ik ∈∀ , где скобки ⋅  обо-
значают операцию квантования, записываются в виде 
двоичной карты: 





≠
=

=
.0 если,1

;0 если,0
)(

k

k

w

w
ks  (7) 

Для числа М ( 1≥M ) значимых вейвлет-
коэффициентов относительные количества 0 и 1 в карте 
существенности соответственно равны 

ε−=−= 1/)(0 IMIp  и ε== IMp /1 . При 
адаптивном кодировании вначале находится число М, 
которое кодируется числом бит, равным I2log . Затем 
вычисляется величина ε, и полный расход квоты бит на 
кодирование карты существенности, таким образом, 
составит: 

[ ]εε+ε−ε−−= 2220 log)1(log)1(log IIR . (8) 

Для кодирования типа базиса также требуется неко-
торое число бит BR  из заданной квоты 

CR . Тогда це-
лесообразно использовать распределение вероятности 
символов, описывающих базисы, чтобы код с перемен-
ной длиной уменьшил среднее значение расхода бит 

BR  и слабо влиял на дисперсию ошибки квантования 
(5) и (6). 

Для вычисления полной ошибки, вызванной нели-
нейной аппроксимацией и квантованием, вначале рас-
сматривается сумма квадратов отклонений оценок 
вейвлет-коэффициентов  

, åñëè ,

0, åñëè ,

k k M

k

k M

Y Y Y

X

Y Y

w w w
w

w w

 ≥= 
<

⌢   ],...,1[ Ik ∈∀ , (9) 

от их истинных значений: 
 

 

( )2

1

2 2 2 2

1 1 1 1

.

i i

i i i

I

X X
i

I M I M

Y Y êâi
i i i i

w w

w w wξ σ

=

= = = =

− =

− + +

∑

∑ ∑ ∑ ∑

⌢

  (10) 

Для удобства вводятся следующие обозначения: 

∑
=

=σ
I

i
Yi

w
I 1

22 1  - средняя сумма квадратов всех вейвлет- 

коэффициентов зашумленного изображения; 

∑
=

=σ
M

i
Yi

w
M 1

22 1~  -  средняя  сумма  квадратов  значимых  

вейвлет-коэффициентов; 

∑
=

ξ=σ
ξ

I

i
W i

w
I 1

22 1
 - дисперсия вейвлет - коэффициентов  

шума с нулевым средним; 

∑
=

σ=σ
M

i
iквкв M 1

22 1    -   выборочная   дисперсия   ошибки  

квантования значимых вейвлет-коэффициентов.  
Тогда среднее квадрата нормы (3) с учетом (10) и 

условных обозначений принимает вид:  

{ }
( )

2

2
2 2 2 2

1

 

1
i i

X X

I

X W êâX
i

E W W

w w
I ξ

σ εσ σ εσ
=

− =

− = − + +∑

⌢

⌢ ɶ

. (11) 

Уравнение (11) показывает, что для качественного 
шумоподавления при сжатии (кодировании) зашумлен-
ного изображения желательно иметь как можно боль-
шую среднюю сумму квадратов значимых вейвлет-
коэффициентов и как можно меньшую дисперсию ошиб-
ки квантования. Данные требования являются противо-
речивыми, поскольку с увеличением числа М значимых 
вейвлет-коэффициентов одновременно увеличивается и 
ошибка квантования. Тогда выбор базиса необходимо 
проводить при фиксированных значениях М, поскольку 
базис определяет характер кривых спада упорядочен-
ных вейвлет-коэффициентов. 

Будем полагать, что базис ßα лучше, чем базис ßω 
при кодировании зашумленных изображений, если при 
всех [ ]1,1−∈ε I  выполняется неравенство 

( )
( )

( ) 2 ( ) 2 ( )

( ) 2 ( ) 2 ( )

( ) ( )

( ) ( )

êâ

êâ

α α α
α α

ω ω ω
ω ω

ε σ ε σ ε

ε σ ε σ ε

− ≥

−

ɶ

ɶ

. (12) 

Чтобы избавиться от неопределенности при парном 
сравнении базисов, необходимо иметь некоторый кри-
терий, однозначно показывающий преимущество одного 
базиса перед другим. Для неискаженных сигналов (изо-
бражений) в теории вейвлет-преобразования рассмат-
риваются критерии, построенные на вогнутых функциях 
стоимости Шура [1].  

Из выражений (5), (6) следует, что с ростом показа-
теля степени γ возрастает дисперсия ошибки квантова-
ния и одновременно убывает сумма квадратов значи-
мых вейвлет-коэффициентов. Проведенные исследова- 
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ния показали, что характер изменения величины 

( )2 2 2
êâuσ ε σ σ= −ɶ  при низких и высоких скоростях коди-

рования примерно одинаков. На рис.4 показано измене-
ние теоретической оценки величины ( )2 2

êâε σ σ−ɶ  при 
разных показателях степени γ. Из рис.4 видно, что при 
выборе базисов при фиксированном значении M выиг-
рывает базис с наименьшим значением γ (кривая 1). 
Расчеты сделаны без учета расходов BR  на кодирова-
ние названия базиса. 

Необходимо отметить, что фактические дисперсии 
ошибок квантования никогда не превосходят верхних 
границ (5), (6). Следовательно, если величина 2~σ  до-
минирует над теоретической величиной 2

êâσ  (5) или (6), 
то такое соотношение сохранится и при расчете факти-
ческих дисперсий ошибок квантования. Для зашумлен-
ного изображения, декомпозированного при двух разных 
базисах, величина 2~σ  отражает точность оценки ориги-
нала (нелинейной аппроксимации), следовательно, наи-
большая из двух величин ( )2 2

êâε σ σ−ɶ  соответствует 
наилучшему базису.  
 

 
Рис.4. Поведение величины ( )22~

квσ−σε  при γ=0,55 (1) 
и γ=1 (2), I=20000; IRC 2,0=  (0,2 бит/пиксель); 
С=5000. 

Таким образом, можно доказать, что базис αβ  луч-
ше, чем базис ωβ  при кодировании зашумленных изо-
бражений тогда и только тогда, когда при всех вогнутых 
функциях )(uΦ , u>0, справедливо неравенство  

( )
( )

2( ) ( )2
 2

1

2( ) ( )2
 2

1

1

1

i

i

I

Y êâi
i

I

Y êâi
i

w
σ I

w
σ I

α α

ω ω

σ

σ

=

=

 
Φ − ≤ 
 

 
Φ − 
 

∑

∑

. (13) 

Из практических соображений необходимо исполь-
зовать какую-либо одну вогнутую функцию )(uΦ . На 
основании (13) в рассмотрение вводится функция 
стоимости: 

C(ßι)= ( )2( ) ( )2
2

1

1

 i

I

Y êâi
i

w
σ I

ι ισ
=

 Φ − 
 

∑ , (14) 

где ,...,L1=ι , L  – число базисов в библиотеке Λ: 

Λ={ }1 2, ,..., Lβ β β  (15) 

Тогда наилучший базис ßα минимизирует стоимость 
аппроксимации [1]: 

( ) ( )min  
α ι

ι
β β=Ñ Ñ  (16) 

Выбор наилучшего базиса зависит от вида вогнутой 
функции )(uΦ . В качестве функций стоимости в статье 
используется энтропия вида  

uuu ln)( −=Φ , 0≥u . (17) 

Библиотека базисов. Библиотека базисов Λ пред-
ставляет собой коллекцию L ортонормированных бази-
сов (15). Состав библиотеки не является постоянным, а 
может изменяться в зависимости от класса кодируемого 
зашумленного изображения. В библиотеку могут, на-
пример, входить: стандартный базис евклидова про-
странства IR , базисы Хаара-Уолша, различные вейв-
лет-базисы семейства Добеши (Daubeshis), биортого-
нальные вейвлет-базисы (семейство bior), в том числе 
базисы, эффективные для сжатия, CDF 9.7, LeGall 5.3 и 
т.п. На их основе строятся соответствующие вейвлет-
пакетные базисы и их менее асимметричные версии – 
куафлеты (coiflet). В состав библиотеки можно добавить 
локальные тригонометрические базисы. Такая коллек-
ция базисов является достаточно адаптируемой для 
эффективного представления сигналов любой размер-
ности, в том числе 2D сигналов (изображений). 

Вычислительная сложность применения того или 
иного базиса из библиотеки определяется размером 
изображения I  и составляет: 

- для процессов декомпозиции (анализа) и реконст-
рукции (синтеза) по ортонормированным 2D базисам, 
включая 2D вейвлеты – )(IO  операций; 

- при нахождении лучшего базиса при 2D вейвлет-
пакетной обработке – )log( 4IIO  операций; 

- при нахождении лучшего 2D локально-
тригонометрического базиса - [ ] )log( 2

4IIO  операций. 
В библиотеку базисов также можно добавить базис, 

вычисляемый по преобразованию Карунена-Лоэва, ко-
торый дает минимальную энтропию [1, 3]. Однако вы-
числительная сложность такого преобразования равна 

)( 3IO  уже в 1D варианте из-за проблемы нахождения 
собственных чисел. 

В результате неизвестный сигнал f может быть пол-
ностью представлен M элементами (M < I) базиса ιβ , 

1,...,Lι = ,: 

)()( ιι= MWf B , (18) 

где IRB ∈ι)(  – ортогональная матрица, столбцы кото-
рой являются элементами базиса ιβ ; а 

)(ι
MW , 

,...,L1=ι , – матрица с М ненулевыми коэффициентами 
преобразования.  

Таким образом, задача совместной фильтрации и 
сжатия данных искаженного изображения представля-
ется как задача поиска модели из набора моделей, ко-
торые формируются базисами ιβ , ,...,L1=ι . 

Подбор числа значимых вейвлет-коэффициентов 
через когерентные структуры. Вейвлет-декомпозиция 
зашумленного изображения в библиотеке базисов явля-
ется его рассмотрением в разных масштабах и опреде-
лением наилучшего совпадения с выбираемой моделью 
(базисом). Шум представляет такие компоненты деком-
позированного изображения, которые не имеют сильной 
корреляции ни с одним из базисов библиотеки. Тогда 
для фильтрации следует выделить когерентные струк-
туры [1, 12], то есть те компоненты двумерного сигнала, 



 

 6 

которые сильно коррелированны с базисом. Для сорти-
рованных по (4) вейвлет-коэффициентов формируется 
следующее решающее правило отделения когерентной 
структуры в базисе ιβ , ,...,L1=ι ,: 

I

Y

k Y

w
Y

k ρ>=ρ
ι)(

)( , (19) 

где 
Iρ  - максимум нормированной корреляции шума в 

I  вейвлет-коэффициентах зашумленного изображения. 
При любом M можно определить остаток MY , вычис-
ляемый как разность между исходным зашумленным 
изображением и изображением, полученным после об-
ратного вейвлет-преобразования (восстановления) над 
всеми когерентными структурами: 

{ } { }∑∑
+=

−

=

− =−=
I

Mk
Y

M

k
YM kk

wwYY
1

1

1

1 WW , (20) 

где символом 1−W  обозначена операция вычисления 
обратного вейвлет-преобразования. Остаток MY  являет-
ся ортогональной проекцией Y на пространство размер-
ности I – M. Остаток MY  будет считаться шумом, если 
при сравнении нормированной корреляции этого остатка 
с базисом ιβ , ,...,L1=ι , с нормированной корреляцией 
шума MI −ρ  справедливо неравенство [1, 12]: 

2

1

2

2

2 )( MII

Mk
Y

Y

M

k

M

w

w
Y −

+=

ρ>=ρ
∑

. (21) 

Оценка оригинального сигнала является тогда сум-
мой М когерентных структур: 

{ }1

1
k

M

Y
k

X w−

=

=∑W
⌢

. (22) 

Таким образом, из (21) следует, что удаление коге-
рентных структур внешне похоже на грубую пороговую 
обработку вейвлет-коэффициентов (2) с величиной порога: 

∑
+=

−ρ=τ
I

Mk
YMI k

w
1

2
. (23) 

Соотношения (21), (22) нуждаются в уточнении 
относительно ошибок квантования.  Поскольку  ми-
нимизация СКО восстановления зашумленного  изо-
бражения после компрессии { }2

 X X
E W W− ⌢       эквива-

лентна   максимизации     величины     ( )22~
квσ−σε , 

то с учетом (2), (21) и (23) выводится следующий 
алгоритм оценки числа значимых вейвлет-
коэффициентов М по когерентным структурам: 

2 2( ) ( ) maxêâ
M

f M ε σ σ= − →ɶ ,  (24) 

( )222

1

222 ~σε−σρ=ρ≥∀ −
+=

− ∑ Iww MI

I

Mi
YMIY ii

.  (25) 

Из соотношений (24), (25) видно, что алгоритм имеет 
итерационный характер. Пусть произведена сортировка 
всех I вейвлет-коэффициентов по убыванию их абсо-
лютных значений. Тогда алгоритм содержит следующую 
последовательность шагов. 

1. Инициализация алгоритма начинается с установ-
ки IM = -1. 

2. Вычисляется кумулятивная сумма квадратов 
вейвлет-коэффициентов и по (23) находится величина 

порога при известной нормированной корреляции шума 

MI −ρ . 
3. Проверяется выполнение условия (25), которое 

дает новое, скорректированное значение числа М. 
4. Проверяется достижение максимума целевой 

функции )(Mf  по (24).  
5. Если максимум достигнут, то останов алгоритма. 

Иначе переход к п.2. 
Для гауссовского белого процесса Z размером I и с 

дисперсией 2
шσ  при больших значениях I существует 

вероятность, стремящаяся к 1, что для любого ортонор-
мированного базиса выполняется [1]: 

I

ш

шIk

I

I

I

I

Z

w
ρ==

σ
σ≤ξ≤≤ ln2ln2max1 . (26) 

Поскольку отделение когерентных структур произво-
дится с помощью механизма грубой пороговой обработ-
ки вейвлет-коэффициентов, то в результате работы ал-
горитма (24), (25) автоматически получаются оценки 
вейвлет-коэффициентов  

ii YX
w w=⌢ , Mi ,1= , и 0

iX
w =⌢ , IMi ,1+= . 

Предложенный алгоритм может быть модифициро-
ван для мягкой пороговой обработки: 

2 2

, 1, ,

sign( ) ( ) ,

1, ,

0, 1, .

i

i i

i

Y

Y Y I M

X

w i t

w w I
w

i t M

i M I

ρ σ εσ−

 =

 − −= 
 = +


= +

⌢

ɶ  (27) 

При этом целевая функция (24) изменяется и алго-
ритм поиска оценки М принимает вид: 

2 2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) maxêâ I M
M

f M Iε σ σ ε θ ρ σ εσ−= − − − − →ɶ ɶ ,(28) 

( )2222 ~σε−σρ≥∀ − Iw MIYi
. 

Здесь t– число вейвлет-коэффициентов НЧ субполо-
сы (аппроксимации), которые обычно не подвергаются 
мягкой пороговой обработке [5], θ=t/I. 

Преследование базисов по когерентным структу-
рам. Изображения являются сигналами сложной структу-
ры, для которых практически невозможно подобрать 
один, «идеальный» базис. Кроме того, при действии шума 
одна часть изображения может оказаться когерентной 
структурой при одном базисе, а другая – иметь сильную 
корреляцию с другим базисом. При использовании выше-
рассмотренных алгоритмов получения оценок значимых 
вейвлет-коэффициентов и их числа М (24)-(28) может 
оказаться, что для одного базиса αβ  из библиотеки бази-
сов Λ (15) остаток MY  вида (20) содержит когерентную 
структуру для другого базиса ωβ , [ ],...,L1, ∈ωα . Таким 
образом, качество восстановления оригинального изо-
бражения по одному базису не будет высоким из-за поте-
ри информативной части изображения. 

С учетом вышесказанного алгоритм обработки изо-
бражения на основе преследования базиса по когерент-
ным структурам содержит следующую последователь-
ность шагов. 

1. Инициализация алгоритма начинается с установки 
YYM = , 1=ι . 
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2. Выполняется вейвлет-преобразование (2) над изо-
бражением Y по базису ιβ  и формируется массив вейвлет-
коэффициентов 

YW . 
3. Все вейвлет-коэффициенты 

iYw , Ii ,1= , сортируют-
ся по убыванию их абсолютных значений. Находится ап-
проксимация кривой спада сортированных вейвлет-
коэффициентов (не обязательно, опционально).  

4. В зависимости от величины 
CR  производится распре-

деление квоты бит по одному из двух вариантов кодирова-
ния (на низких или высоких скоростях). Если аппроксимация 
кривой спада упорядоченных вейвлет-коэффициентов по-
лучена на предыдущем шаге, то рассчитывается теоретиче-
ская дисперсия ошибки квантования. Если аппроксимация 
кривой спада не определена, тогда вычисляется фактиче-
ская дисперсия ошибки квантования. 

5. Составляется вогнутая функция стоимости Шура (14) 
и вычисляется ее значение. 

6. Если библиотека базисов не исчерпана, то есть 
L<ι , то 1+ι=ι  и переход к п.2. В противном случае 

переход к п.7. 
7. Наилучший базис αβ  является минимумом функции 

стоимости Шура ( ) ( )min  
α ι

ι
β β=Ñ Ñ

 
Вейвлет-

коэффициенты, полученные по наилучшему базису, автома-
тически сохраняются в буферной памяти и извлекаются 
оттуда для следующего шага. 

8. Производится отделение когерентных структур алго-
ритмами по поиску оценки М числа значимых вейвлет-
коэффициентов, описанных в предыдущем разделе. Вычис-
ляются оценки значимых вейвлет-коэффициентов каким-либо 
способом пороговой обработки (грубой или мягкой) с учетом 
квантования, которые сохраняются в буферной памяти. 

9. Если М=0, то останов алгоритма. В противном случае 
выполняется обратное вейвлет-преобразование над отбро-
шенными (незначимыми) вейвлет-коэффициентами, фор-
мируется остаток MY , корректируется квота бит и осущест-
вляется переход к п.2. 

Таким образом, в результате работы алгоритма в бу-
ферной памяти остаются несколько множеств квантованных 
оценок вейвлет-коэффициентов, соответствующих набору 
«лучших» базисов из библиотеки Λ . Эти коэффициенты 
кодируются либо кодом постоянной, либо переменной дли-
ны в зависимости от величины CR . 

Для восстановления изображения необходимо найти 
сумму изображений, полученных после обратного вейв-
лет-преобразования с соответствующими базисами над 

множествами квантованных оценок вейвлет-
коэффициентов после декодирования.  

Результаты моделирования. Чтобы продемонстриро-
вать эффективность алгоритма при ограниченности объема 
статьи, ниже приводятся результаты, полученные для отно-
сительно «слабой», но «быстрой» библиотеки базисов, по-
строенной из 36 типов вейвлетов различных семейств, со-
держащихся в среде Matlab, а также вейвлетов CDF 9.7, 
LeGall 5.3 и Coiflet 22.14. Библиотеки базисов на основе па-
кетного разложения дают блестящие результаты, но требу-
ют больше времени на вычисления. Моделирование за-
шумленного изображения Lena (рис.2) проводилось при 
разных интенсивностях шумов и низких скоростях кодирова-
ния для грубой пороговой обработки вейвлет-
коэффициентов. Обработанные пакетным алгоритмом 
SPIHT [1-3] и предложенным алгоритмом изображения по-
мещены на рис.5 и рис.6 соответственно. В результате экс-
периментов вычислялись СКО и пиковое отношение сиг-
нал/шум (ПОСШ), изменения которых по итерациям соот-
ветственно показаны на рис.7 и рис.8. Последовательность 
выбора базиса иллюстрируется табл.1. Из табл.1 и рис.8, 9 
видно, что сходимость достигается на 15-й итерации при 
М=36. Достигнутое СКО составило 38,45 против 270,27, рас-
считанное при сжатии данного изображения пакетным алго-
ритмом SPIHT. Величина ПОСШ составила 32,4 дБ против 
22,5 дБ у SPIHT. Из рис.5 и рис.6 видно, что искажения ори-
гинала изображения, обработанного по SPIHT, значительно 
сильнее, чем искажения при обработке предложенным ал-
горитмом при скорости 0,2 бит/пиксель, на которой все коде-
ки, как показано в [5], обеспечивают наилучшее шумоподав-
ление у искаженного изображения. 

Кроме того, при разных интенсивностях шумов было 
проведено моделирование для ряда тестовых изображений 
и сравнение с другими методами кодирования. Результаты 
моделирования, помещенные в табл.2, показывают пре-
имущество предложенного алгоритма по сравнению с из-
вестными алгоритмами кодирования по СКО и ПОСШ для 
изображений разных классов при 0,2 бит/пиксель. Из табл.2 
видно, что для сильно текстурированных изображений (типа 
Lena и Goldhill) предложенный метод сжатия обеспечивает 
значительный выигрыш по СКО и ПОСШ по сравнению с 
методами JPEG и вейвлет-пакетным методом SPIHT. Одна-
ко для изображений с большим числом однородных текстур, 
например для изображения самолета F16, предложенный 
метод лишь немного выигрывает у пакетного SPIHT. 

 

 
Рис.5. Обработанное пакетным SPIHT изображение 
Lena при 

шσ =30, 0,2 бит/пиксель, Q=3. 

    
Рис.6. Обработанное предложенным алгоритмом изо-
бражение Lena при 

шσ =30; 0,2 бит/пиксель, Q=3. 
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            Рис.7. Изменение СКО по итерациям.               Рис.8. Изменение ПОСШ по итерациям. 

Таблица 1. 

Номера итераций 1, 5, 7 3, 4, 6, 8-11, 13, 14, 16-36 12 2 15 

Название базиса bior3.5 bior3.9 bior2.2 db6 db3 

Таблица 2. 

JPEG SPIHT Преследование базиса 
Метод сжатия 

СКО ПОСШ, дб СКО ПОСШ, дб СКО ПОСШ, дб 
«Лена» (Lena) 

10 96,52 24,56 85,43 27,63 16,78 32,85 
20 285,34 21,67 116,38 25,47 21,13 32,67 

шσ  
30 390,56 18,32 270,27 22,52 38,45 32,41 

«Золотой холм» (Goldhill) 
10 112,87 23,47 92,23 27,12 23,64 30,04 
20 312,45 19,34 135,58 24,12 68,34 28,57 

шσ  
30 560,34 15,73 310,32 21,57 107,35 25,23 

«F16g» 
10 87,33 26,87 26,57 31,93 15,34 32,8 
20 215,34 23,52 86,41 27,44 79,32 28,35 

шσ  
30 456,24 17,88 176,35 25,67 84,23 25,34 

 
Заключение 

Данный алгоритм сжатия зашумленного изображения, 
как показали проведенные исследования, обладает доста-
точной эффективностью даже при относительно небольшой 
и «примитивной» библиотеке базисов. Наилучшие результа-
ты следует ожидать при использовании вейвлет-пакетных и 
локально-косинусных словарей. Данное обстоятельство 
приводит к увеличению вычислительных и временных за-
трат, несмотря на быструю сходимость, продемонстриро-
ванную в примере. Таким образом, предложенный подход 
можно рекомендовать для приложений, связанных с архи-
вацией зашумленных изображений различных классов в 
базах данных. 
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Исследуется применение метода регуляризации Тихонова в зада-
че сжатия сигналов  посредством дискретных ортогональных преоб-
разований. Данная задача исследуется с точки зрения некорректно 
поставленной. Находятся параметры регуляризации для различных 
дискретных ортогональных преобразований (ДОП). В работе опреде-
ляются матрицы выбора спектральных компонент для разных ДОП. 
Получены оценки погрешностей восстановления сжатого сигнала 
кодированного посредством ортогональных преобразований с регу-
ляризацией и без регуляризации. Из данных оценок следует, что  сиг-
нал, восстановленный с применением  метода регуляризации Тихоно-
ва, ближе к исходному сигналу нежели сигнал, восстановленный без 
применения метода регуляризации. 

УДК  621.397.2 

О КОРРЕКТНОСТИ ЗАДАЧИ СЖАТИЯ СИГНАЛОВ 

Казарян М.Л. 

 
Введение 

Кодирование с использованием различ-
ных дискретных ортогональных 
преобразований являются эффективным 
методом сокращения избыточности изо-
бражений [1-3]. Сигнал подвергается 
унитарному преобразованию с дальнейшим 
отбором спектральных коэффициентов, 
используемых при решении задачи сжатия. 
Задачу восстановления сигнала можно рас-
сматривать как обратную (некорректно 
поставленную) задачу [4]. Методика 
исследования некорректных задач 
достаточно известна [4-8]. А.Н. Тихонов предложил ме-
тод регуляризации, который является наиболее общим 
в настоящее время методом решения некорректных 
задач [4, 6, 7]. 

Поставленная задача ( )uRz= на паре метрических 
пространств (F,U) является корректно поставленной, 
если удовлетворяются следующие условия: 

1) для всякого элемента Uu∈ существует решение z 
из пространства F; 

2) решение определяется однозначно; 
3) задача устойчива на пространствах (F,U), т.е. для 

∀  ε>0 ( ) 0>∃ εδ так, что из неравенства 
( ) ( )εδρ ≤21, uuU

  следует  ( ) ερ ≤21, zzF . 
При этом доказывается, что для дискретных преоб-

разований Фурье и Уолша регуляризация спектра ко-
эффициентами вида 

.1,...,2,1,0,10,
1

1
1

−=>≤≤
+ + nk

k
εα

α ε
 

позволяет произвести устойчивое суммирование рядов 
этих преобразований.  

Найдена оценка погрешностей при сжатии сигналов с 
регуляризацией, получены оценки погрешностей для ДПФ 
(дискретного преобразования Фурье), преобразования 
Хартли, ДКП (дискретного косинусного преобразования), 
ДСП (дискретного синусного преобразования), ДПУА (дис-
кретного преобразования Уолша – Адамара) с регуляриза-
цией и без регуляризации. Проведено сравнение соответ-
ствующих оценок и найдены значения регуляризирующего 
параметра α для этих преобразований. Из данного сравне-
ния следует, что восстановленный сигнал  с применением 
регуляризации ближе к оригиналу, чем сигнал восстанов-
ленный без применения метода регуляризации. 

Математическая постановка задачи 

Пусть ( )10,..., −= nxxx   исходный вектор данных раз-
мерности n, рассматриваемый как реализация некоторо-
го случайного процесса с определенными свойствами и 

ковариационной матрицей ∑ x ;  F – ортогональное 
преобразование, задаваемое невырожденной  n×n  - 
матрицей отсчетов базисных функций некоторой орто-
гональной системы ( ){ }

0≥kk tϕ : 

F =  

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

( ) ( ) ( )

















−

−
−

−−− 1...10
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1...10

1...10

111

111

000

n

n

n

NNN ϕϕϕ

ϕϕϕ
ϕϕϕ

 

F-1 – обратное преобразование; S – матрица выбора 
размерности  m×n ранга m,  nm≤≤1  ;  W – матрица 
восстановления размерности  n×m. 

Задача состоит в выборе   F, S, W   таких, что 

( ) min, 1 →− xFSWFxρ , (1) 

где ρ – заданная метрика.  
При решении более простой задачи зафиксируем 

базис F и положим TSW = .Тогда в (1) минимизация 
производится только по S. В такой постановке это ре-
шение известно как задача отыскания оптимального 
метода зонного кодирования при сжатии данных по-
средством преобразования F [9]. Алгоритм зонного ко-
дирования при сжатии данных описывается в следую-
щем виде. 

Пусть x  - исходный вектор пространства (Х,ρ) век-
торов размерности N.  F – ортогональная матрица раз-
мерности  N×N. 

1 шаг. Вектор – сигнал x  подвергается преобразо-
ванию F:  

( )T
nyyFxy 10 ,..., −== . 

2 шаг. Вектор – спектральных компонент y заменя-
ется посредством «оператора выбора» S на меньший по 
размерности y

⌢
: 

( ),...,,, 110 −== myyySyy
⌢
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который и подлежит передаче по каналам связи, хране-
нию и т.д. Отметим, что матрица S размерности  m×n 
имеет вид 



























=

0...01...00

.......

.......

.......

0...00...10

0...00...01

.S
 

Величину 
m

n
k =  назовем коэффициентом сжатия. 

3 шаг. На приемной стороне полученный вектор y
⌢

 
дополняется до размерности n (все компоненты, кроме 
отобранных, полагаются равными нулю), т.е. 

( )0...,0,...,,~
110 −== m

T yyyySy
⌢

. 

4 шаг. Вектор y~  подвергается преобразованию F-1, 
т.е. определяется вектор  yFx ~1−=⌢ , который восста-
навливает исходный вектор данных с погрешностью   

( )xx
⌢

,ρε =  (2) 

Задача состоит в определении оптимального спосо-
ба зонного кодирования, т.е. такого выбора заменяемых 
нулями компонент, который гарантирует при заданном k 
минимум   

( )ρ
εε
,

* sup
Xx∈

= . 

Очевидно, что заменять нулями целесообразно те 
компоненты вектора y , которые малы по абсолютной 
величине и, следовательно, вносят меньший вклад при 
восстановлении исходного вектора.  Кроме того, следует 
иметь в виду, что при построении программ реализации 
дискретных ортогональных преобразований (ДОП) ис-
пользуется внутренняя структура преобразования. Мат-
рица F разбивается на однотипные блоки, благодаря 
чему возможно распараллеливание вычислений. По-
этому целесообразно заменять нулями спектральные 
компоненты, соответствующие целиком блоку (или не-
скольким блокам) матрицы F.  

Более детально остановимся на процессе кодирова-
ния и декодирования двумерных сигналов (изображе-
ний) посредством ортогональных преобразований. 

Поступающие на вход системы исходные изображе-
ния размерности nn× представим в виде их разверток, 
а именно 2nm=  элементным вектором, т.е. рассматри-
ваем одномерный сигнал. 

Процесс кодирования производится в два этапа. 
1. Посредством преобразования F m-мерное про-

странство исходных векторов f отображается в  
m-мерное спектральное пространство векторов f

⌢
. 

2. Переходом в k-мерное (k < m) пространство по-
средством оператора S понижается размерность векто-
ра f
⌢

, т.е. осуществляется отбор наиболее информа-
тивных спектральных компонент вектора f

⌢
. 

Отметим, что наиболее информативными понимают-
ся те спектральные компоненты, передача которых по-
зволяет в декодере получить оценку g исходного векто-
ра  f с минимально возможными искажениями, опреде-
ляемыми выбранной метрикой ( )gf ,ρ . 

Процесс декодирования производится также в два 
этапа: 

1. Посредством оператора W осуществляется 
фильтрация зашумленного усеченного вектора f

⌢
и пе-

реход из k-мерного в m-мерное пространство спек-
тральных компонент. 

2. Посредством оператора 
1−F  m-мерное простран-

ство спектральных компонент отображается в m-мерное 
пространство исходных векторов. 

Приведенный выше анализ показывает, что в про-
цессе кодирования и декодирования изображений по-
средством ортогональных преобразований, важное зна-
чение имеет решение задачи определения матрицы 
выбора для различных типов ортогональных дискретных 
преобразований. 

Итак, в процессе сжатия и восстановления сигнала 
важное место занимает задача определения вида мат-
рицы выбора для различных ортогональных преобразо-
ваний. В соответствии с этим удобно ввести следующее 
обозначение: 

nN r= ;  вектор ( )1
0,..., 0, , , ..., 0, ..., 0s sr rs y yy

+
= , 

0,..., 1s n= −  называется s-й пачкой вектора y ;  

( ){ }δδ ≤−== −≤≤− kk
nk

N xxxxxX 1
1

10 max:...,, .  (3) 

где ix - действительные числа, δ > 0. 
Перейдем к вопросу оценки спектров различных ор-

тогональных преобразований. 
Пусть ( ) 1

0,,
−

=
= N

jijifF  матрица дискретного преобра-
зования Фурье, ( ) δXxxxx n ∈= −110 ,...,,  - исходный 
сигнал. Компоненты спектрального вектора  xFy=  
имеют вид   

{ }
1

21

0

exp
N

ik l
l kn n

k

y x π
−

−

=

= ∑ . 

В работе [10] было доказано, что  

n
ll

Xx

y π
δ

δ sin2
max ≥

∈
 , 1,...,2,1 −= nl . (4) 

Дискретная функция  1,2,..., 1sin ,l
n nlπ −=  имеет вид: 

 

Рис.1. Поведение дискретной функции 1,2,..., 1sin ,l
l nn

π = − . 

Из рис.1 и формулы (4) заключаем, что центральные 
компоненты спектра ( )0 1, ,..., Ny Fx y y y −= =  менее 
информативны. Следовательно, при сжатии данных ре-
комендуется использовать матрицу выбора следующего 
вида: 
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где 
0N  - нулевые матрицы соответствующих порядков. 

Например, пусть длина исходного вектора x равна 
64=n , а коэффициент сжатия равен 4, т.е. при сжатии 

необходимо сохранить 16 компонент спектрального век-
тора y. В этом случае матрица выбора имеет следую-
щий вид 

88888888

88888888

88888888

88888888

88888888

88888888

88888888

88888888

0000000

00000000

00000000

00000000

00000000

00000000

00000000

0000000

I

I

 

Пользуясь той же методикой и оценками, приведен-
ными в [10], можно прийти к следующему утверждению. 

При сжатии сигнала необходимо заменять нулями: 
- центральные компоненты спектра для преобразо-

вания Фурье и Хартли; 
- последние компоненты спектра для дискретного ко-

синусного преобразования (ДКП),  дискретного синусно-
го преобразования (ДСП),  дискретного  преобразования 
Уолша-Пэли  (ДПУП),  дискретного  преобразования 
Уолша (ДПУ); 

- компоненты спектра с номерами  

( )12 2 1 , 1,2,..., ; 1,2,...,2r i n rr k i− −⋅ − = =   

для дискретного преобразования Уолша – Адамара 
(ДПУА), где n2 - длина сигнала, k2  - коэффициент 
сжатия. 

Оценим погрешности восстановления сжатого сигна-
ла кодированного посредством ДОП с регуляризацией и 
без регуляризации. 

Пусть F – матрица дискретного преобразования Фу-
рье. Если x – исходный сигнал, а x - восстановленный 
после сжатия сигнал, то, согласно равенства Парсеваля 
и линейности преобразования Фурье, имеет место ра-
венство: 

( ) ( ) ( )yyWSFxFxWSFxFx
n lll ,,,
1

222

1 ρρρ ==⋅ −  , 

где  
2l

ρ  - среднеквадратическая  метрика. 
Следовательно, для оценки погрешности при сжатии 

сигналов достаточно иметь оценку вида 
( ) ( )yykn l

Xx
,sup,

2
ρε

δ∈
= . (5) 

Если спектр сигнала рассматривать как исходный 
сигнал y Fx= , то после сжатия, передачи и экстрапо-
ляции этот сигнал отличается от исходного сигнала 
(спектра), и это отличие можно с некоторой точностью 
устранить при помощи регуляризации исходного сигна-
ла. Ошибка восстановления с регуляризацией имеет 
вид: 

( ) ( )
2

, , sup ,l r r
x X

n k y y
δ

ε α ρ
∈

= , (6) 

где k – заданный коэффициент, yr – исходный регуляри-
зированный сигнал, ry - соответствующий сжатый сиг-
нал,  α-параметр регуляризации. 

Возникает задача нахождения оценки погрешности 
восстановления исходного сигнала x без регуляризации 
и с регуляризацией, т.е. сравнение (5) с равенством   

( ) ( )r
Xx

r xxkn
l

,sup,,
2

ραε
δ∈

= , (7) 

где rx  - восстановленный сигнал, что согласно (3) экви-
валентно задаче определения ( ).,

2 rl yyρ  
Последующее утверждение посвящено получению 

оценок вида  (5) – (7) для различных дискретных ортого-
нальных преобразований и их сравнению. 

Справедливы следующие оценки для: 
- дискретного преобразования Фурье (ДПФ) 

( )

( ) ( )
( )

( )

2

2

4
2

1

4

1

, 1 ,

1
, , 1 ,

2 1

1
;

1 1

n
k

n
r k

n k n

n
n k n

n

δ
π

ε

π

ε

ε

α δ
ε α

α

α

+

+

≤ ⋅ + ⋅ −

⋅ − ⋅
≤ ⋅ + ⋅ −

⋅ +

≤
− −

 

- дискретного преобразования Хартли (ДПХ) 

( )

( ) ( )
( )

( )

2

1

1

, ,

1
, , ,

2 1

1
;

1 1

n
k

n
r k

n k n

n
n k n

n

δ

ε

ε

ε
α δ

ε α
α

α

+

+

≤ ⋅ −

⋅ − ⋅
≤ ⋅ −

⋅ +

≤
− −

 

- дискретного косинусного преобразования (ДКП) 

( )

( ) ( )
( )

( )

1

1

2
, ,

2 1
, , ,

1

1
;

1 1

n
k

n
k n

r k

n
k

n
n k n

n
n k n

ε

ε

δε
π
α δ

ε α
π α

α

+

+

⋅ ⋅
≤ ⋅ −

⋅ ⋅ ⋅ + ⋅
≤ ⋅ −

⋅ +

≤
+ −

 

- дискретного синусного преобразования (ДСП) 

( )

( ) ( )
( )

( )

1

1

1
, ,

2

2 1
, , ,

2 1

1
;

1

n
k

n
k n

r k

n
k

n
n k n

n
n k n

ε

ε

δε

α δ
ε α

π α

α
π

+

+

⋅ +
≤ ⋅ −

⋅ ⋅ ⋅ − ⋅
≤ ⋅ −

⋅ ⋅ +

≤
− −

 

- дискретного преобразования Уолша-Адамара 
(ДПУА), Уолша – Пэли (ДПУП), Уолша (ДПУ) (здесь ко-
эффициент сжатия равен 2t) 

( )

( )
( ) ( )

( )

( ) ( )

1 1

1 1

2 2
, 2 2 ,

2 2 2
, , 2 2 ,

1

1
.

2 1

n t
n n t

n t n t
n n t

r

n t

n k

n k
ε

ε

δε
π

α δε α
α

α

−

− ⋅ + −
−

− ⋅ + +

⋅ ⋅≤ ⋅ −

⋅ ⋅ ⋅ ⋅≤ ⋅ −
+

≤
−
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Для доказательства последних утверждений дока-
жем следующую теорему 1. 

Теорема  1 . Если y
⌢

-вектор, который получается из 
вектора Fxy =  заменой нулями 2m центральных ком-
понент ( )2

nm< , т.е. коэффициент  сжатия имеет вид 

2
n

n mk −= ., то  справедливо следующее соотношение 

( ) .
4

1
2

,
2 2 k

n
nkn

k

n
n −⋅+⋅≤≤−⋅

π
δεδ

 (7) 

Доказательство. Согласно теореме [10], для  
j= 1, 2,…, n-1 имеем 

2
41

max
2 sin 2 sinjj jx X

n n

y
δ

π
π π

δδ
⋅ ⋅∈

⋅ +
≤ ≤

⋅ ⋅
. (8) 

Обозначим 

( ) ( ) 2
4

1 2

1
,

2 sin 2 sinj j
n n

y j y j π
π π

δδ
⋅ ⋅

⋅ +
= =

⋅ ⋅
. (9) 

Очевидно, что и для вектора y
⌢

 также выполняется  
соотношение (8). Следовательно, используя равенство 
Парсеваля, из (8) находим 

( ) ( ) ( )
2
1

2

2

2
1

2

2

1
2
2

1
2
1 ,












≤≤












∑∑

−+

−=

−+

−=

m

mj

m

mj

n

n

n

n

jyknjy ε . (10) 

Сначала оценим выражение в правой части (10). Из 
формул (8), (9) имеем 

( )
2
1

2

2

2
2
1

2

2

1

2

41
2
2

sin

1

2

1












⋅

+⋅
=












∑∑

−+

−=
⋅

−+

−=

m

mj n
j

m

mj

n

n

n

n

jy π
π

δ
 (11) 

Так как  ( ) n
m

n
m ⋅⋅ =± πππ cossin 2 , то при 

2

n
j ≠  находим 

( ) ( )( )

( ) ( ) ( )( )

2

2

1

2 2 12
2 2

2 2 12
2 2 2

2
1

1 1 1
...

sin sin sin

1 1 1
...

sin sin sin

1 1
2 .

cos cos

n

n

m

j mm
j m n n n

m
n n n

m

j m
j n n

π ππ π π

ππ π π π π

π π

+ −

⋅ ⋅ −⋅
= −

⋅ −

⋅ ⋅
=

= + +
− −

+ + + + =
− + +

= ⋅ −

∑

∑

 (12) 

В силу монотонности на интервале 







2
,0
π  функции 

2

1

cos x
 находим 

( )

( )
1

2 2
1

11 2 2
2 .

cos cos

m
n

n

m

j
j n

mn dx n
tg tg

x n n

π

π
π

π π
π π

⋅ +

⋅
=

⋅ + ⋅ ⋅⋅ ≤ ⋅ = ⋅ − 
 

∑ ∫  (13) 

Подставляя значения (13) в (11), получим 

( ) ( )







 −+⋅⋅⋅⋅
+⋅

≤
n

tg
n

m
tg

n
kn

ππ
π

δ
ε π 12

2

1
,

2
4

. 

Это неравенство для достаточно больших значений 
n можно записать в виде 

( ) 2
41

2
2

,n k mπ
δ

ε
⋅ +

≤ ⋅ ⋅  (14) 

Аналогичными вычислениями получается также 
оценка 

( ) 2

2
,

n m
n k tg

n

δ πε
π
⋅ ⋅≥ ⋅ ⋅  (15) 

Подставляя в (14) и (15) значения m, 

k

nkn
m

⋅
−⋅=

2
 , при больших значениях n окончательно  

находим 

( ) .
4

1
2

,
2 2 k

n
nkn

k

n
n −⋅+⋅≤≤−⋅

π
δεδ

 

Следовательно, теорема доказана. 
Проанализируем полученный результат с точки зре-

ния сжатия и восстановления изображений. При помощи 
матрицы выбора S вместо исходного вектора 

( ) 1

0

−
== n

iiyy    рассматриваем вектор ( ) 1
0

−
=+= n

iiiyz γ    
вида 

2 2
0 1 11

0,...,0, ,...,( , ,..., , ,n n nm m
z zz z z z −− − +=  

где 

2

, 2 2 2

2 2

0,1, 1

1 1

1 1

0, ..., ,

, ,..., ,

0, , , ...,

n

n n n
i i

n n

ï ðè i m

y ï ðè i m m m

ï ðè i m m n

γ + −

+ −

= − −
= − = − − +
 = + +

 

В этих условиях, согласно теореме 1 , ошибка вос-
становления имеет вид (7),  

где   2
n

n mk − ⋅=  - коэффициент сжатия. 

Регуляризацию суммирования с приближенными ко-
эффициентами можно произвести при помощи регуля-
ризирующих множителей вида: 

( )

( )
1

1
, ,

1
1,2,..., 1,   0 1,   0, 1,   0.

R k
k

k n R

εα
α

α α ε

+=
+ ⋅

= − < ≤ = >
 

Использование метода регуляризации при сжатии и 
восстановлении сигналов означает, что вместо исходно-
го вектора y  рассматривается вектор  

( ) 1

0

−
== n

iiyy
⌢⌢

 , где 

0 0 1
, , 1,2, ..., 1

1
j

j

y
y y y j n

j εα += = = −
+ ⋅

⌢ ⌢
 (16) 

При помощи матрицы выбора производится сжатие 
вектора y

⌢
, т.е. рассматриваем вектор  ( ) 1

0

−
== n

iizz , где 

0

1

21

1,2 12

1, ..., 1.2

,   0

,    = ,..., ,
1

,   ,
1

j
j

j n

n m

n m n

y ï ðè j
y

z ï ðè j
j

y
ï ðè j m

j

ε

ε

α

α

+

+

+ −

+ + −


 =

=  + ⋅


= + + ⋅

 (17) 

Так как имеет место неравенство (8), то очевидно 
также следующее соотношение 

( ) ( )
2

4

1 1
max

sin sin

1

2 1 2 1
jj j

n nx X
z

j j
π

π πε ε
∈ δ

δδ
α α⋅ ⋅+ +

⋅ +
≤ ≤

⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅
(18) 
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Условия (18) имеют место также для вектора y
⌢

. 
Следовательно, используя равенство Парсеваля и, учи-
тывая формулы (16), (17), из (18) находим 

( ) ( )
1 1
2 2

2 2

2 2

1 1
2 2
1 2( , , )

n n

n n

m m

j m j m

n k jz j zε α
+ − + −

= − = −

   
≤ ≤   

      
∑ ∑  (19) 

где 

( ) ( )

( ) ( )
2

1 1

4

2 1

,
2 1 sin

1
.

2 1 sin

j
n

j
n

z j
j

z j
j

πε

π
πε

δ
α

δ
α

⋅+

⋅+

=
⋅ + ⋅ ⋅

⋅ +
=

⋅ + ⋅ ⋅

 

Оценим сверху выражение в правой части (19). 

( )

( )

( )( )

1
2

2

2

1
2

22

2

1
2

22

2

1
2
2

4 1

21 2

4 1

21

2

1 1

2 1 sin

1 1
.

sin2 1

n

n

n

n

n

n

m

j m

m

j
j m

n

m

j
n j m n

z j

j

m

π

πε

π
πε

δ

α

δ

α

+ −

= −

+ −

⋅+= −

+ −

⋅+
= −

 
= 

  

 ⋅ +
 = ≤
 + ⋅ ⋅ 

⋅ +  
≤  

 ⋅ + −  

∑

∑

∑

 

Используя формулы  (12) и (13), окончательно находим 

( )
( )( )

( )2
4

1

2

1 12
, ,

2 1 n

mn
n k tg tg

n nm

π
ε

δ π πε α
πα +

⋅ + + ⋅≤ ⋅ ⋅ − 
⋅ + −  

.(20) 

Аналогичными вычислениями получаем оценку снизу 

( )

( )( )1

2

, ,

2
.

2 1 1n

n k

n m
tg

nm
ε

ε α

δ π
πα +

≥

⋅ ⋅⋅ ⋅
⋅ + + −

 (21) 

Подставляя в (20) и (21) значения 
2

n k n
km ⋅ −
⋅=   при 

больших  числах n,  находим 

( )( ) ( )

( )( )
2

1

2

4

1

2

, ,
2 1

1
.

2 1

n
k

n
k

n
n n k

kn

n
n

k

ε

π
ε

δ ε α
α

δ

α

+
⋅

+
⋅

⋅ − ≤ ≤
⋅ + −

⋅ +
⋅ −

⋅ +

 (22) 

Сравнивая оценки (7) и (22), можно заключить, что 
при фиксированном n ошибка восстановления с исполь-
зованием ДПФ уменьшается, если применять метод 
регуляризации. 

Теперь вычислим погрешность между вектором y и ре-
гуляризированным и сжатым вектором z .Учитывая, что 

( )
2 2 2 2

0 1 11 1
, , ..., , , ..., , , ...,n n n n nm m m m

y y y y y y y y−− − − + − +=  

( )
2 11 2

0 11

2

, ,. ,.., ,0,...,0,
1 1 2 1 1

n m

n

yy y
z y

m
εεα α α

− −
++


=
 + + ⋅ + ⋅ − −

 

( ) ( )
)εε αα +

−
+

+

−⋅++⋅+ 1
1

1

2 11
,...,

1
2

n

y

m

y
n

n

mn

 

Вычислим 

( )
1
2

2 2

2 2

2 21 11
2

1 1
1

, ,

1 1

n n

n n

r

m mn
j j

j j j
j j m j m

n k

y y
y y y

j jε ε

ε α

α α

− − + −−

+ +
= = + = −

=

    
− + − + =    + ⋅ + ⋅     

∑ ∑ ∑
 

1
2

2 2

2 2

2 21 11 11
2 2 2

1 1
1 1 1

n n

n n

m mn

j j j
j j m j m

j j
y y y

j j

ε ε

ε ε
α α
α α

− − + −+ +−

+ +
= = + = −

    ⋅ ⋅= ⋅ + ⋅ +    + ⋅ + ⋅     
∑ ∑ ∑  (23) 

Отсюда, используя  (8), находим 

( ) ( )
( ) k

n
r n

n
kn −⋅+⋅

+⋅
⋅−≤

+

2
4

1

1
12

1
,,

π

ε

α
δααε . (24) 

Теперь сравним оценки (7) и (24) и определим α , 
требуя выполнение соотношения 

( ) ( )knknr ,,, εαε ≤ . 

Вычислим 

( )
( )

( )
1

1

1

,

,, 1

≤
+
−⋅≤

+

α
α

ε
αε εn

kn

knr . 

Отсюда находим 

( )
.

11

1
1 −−

≤ +εα
n

 

Аналогичными рассуждениями  доказываются оценки 
для преобразований Хартли, ДКП, ДСП, ДПУА, ДПУП и ДПУ. 

Для наглядности ниже приводится график, на кото-
ром прослеживается поведение ошибки сжатия с регу-
ляризацией и без регуляризации сигналов с применени-
ем вышерассмотренных ДОП.  

 
Рис.2.  Ошибки сжатия с регуляризацией и без регуля-
ризации. 
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Здесь 1ε  -  ошибка сжатия без регуляризации; 2ε  - 
ошибка сжатия с регуляризацией; k – коэффициент сжатия. 

Таким образом, получены оценки погрешностей 
восстановления сжатого сигнала кодированного по-
средством ортогональных преобразований с регуляри-
зацией и без регуляризации. 

Проведено сравнение оценок погрешностей и най-
дены значения регуляризирующего параметра  α  для 
ДПФ, преобразования Хартли, ДКП, ДСП и ДПУА при 
которых восстановленный сигнал более близок к ори-
гиналу, чем сигнал восстановленный без применения 
метода регуляризации. 
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Описывается алгоритм неэталонной оценки качества сжатых 
изображений формата JPEG. Приведенные результаты модели-
рования показывают хорошую коррелированность получаемых 
оценок с визуально воспринимаемым качеством декодированных 
изображений. Описана процедура оптимизации этапа кодирования 
JPEG с использованием предложенной неэталонной оценки. 

УДК 621.397 

НЕЭТАЛОННАЯ ОЦЕНКА КАЧЕСТВА JPEG ИЗОБРАЖЕНИЙ 

Приоров А.Л., Саутов Е.Ю., Хрящев В.В. 

 
Введение 

Для оценки искажений цифровых изображений 
наиболее часто используются: пиковое отношение 
сигнал/шум (ПОСШ) и среднеквадратическая 
ошибка (СКО). Однако эти метрики не всегда 
хорошо определяют визуально воспринимаемое 
качество [1-4]. Они задаются следующими 
соотношениями: 

СКО
ПОСШ

255
log20 10= , ∑

=

−=
N

i
ii yx

N
СКО

1

2)(
1 , 

где ix  и iy  – значения пикселей исходного и восста-
новленного изображений соответственно.  

В последнее время предпринимается большое ко-
личество попыток разработать новые метрики объек-
тивной оценки качества изображений, учитывающие 
свойства зрительной системы человека [5-8]. 

Следует отметить, что большинство из предлагаемых 
методов оценки качества используют исходное (эталон-
ное) изображение. Разработка алгоритма объективного 
неэталонного измерения качества – сложная задача. В [9] 
указывается, что эффективная неэталонная модель 
оценки качества изображения возможна только при нали-
чии априорной информации о типах его искажений. 

Анализ работ [10-14] показывает, что при сжатии 
изображений с использованием стандарта JPEG при 
дискретном косинусном преобразовании (ДКП) наибо-
лее отчетливо проявляются два вида искажений – 
блочность и размытие границ. В определении степени 
влияния каждого из этих искажающих факторов на 
изображение и заключается идея предложенного ни-
же неэталонного алгоритма оценки качества. 

Схема предлагаемого алгоритма неэталонной 
оценки качества JPEG изображений приведена на 
рис. 1. Последовательность вычисления такой оценки 
состоит из пяти операций. 

1. Обозначим исследуемое декодированное изо-
бражение, имеющее размеры NM ×  пикселей, как 

),( nmx , где ],1[ Mm∈ , ],1[ Nn∈  и вычислим разницу 
между соседними пикселями в каждой строке 

),()1,(),( nmxnmxnmdh −+=  
и в каждом столбце изображения 

),(),1(),( nmxnmxnmd −+=ν . 
2. Определим среднюю разницу между блоками 

размером 88×  по формуле: 

[ ]
[ ]

∑ ∑
=

−

=−
=

M

i

N

j
hh jid

NM
B

1

18/

1

)8,(
)18/(

1
. 

3. Оценим энергию сигнала изображения. Оценка 
проводится в два этапа, т.к. два фактора характеризу-
ют энергию изображения: 

а) Первый фактор – отклонение средней абсолют-
ной разности на границе блоков от той же величины, 
подсчитанной для всего изображения 
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б) Второй фактор – число переходов через нуль. 
Пусть функция ),( nmzh  принимает значение равное 
единице, если функция ),( nmdh  пересекает нуль по 
горизонтали. В противном случае значение ),( nmzh  
равно нулю. Находим значения функции ),( nmzh  для 

]2,1[ −∈ Nn . Тогда количество переходов через нуль 
по горизонтали определяется как 
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Аналогичным способом вычисляются соответст-
вующие величины νB , νA  и νZ  по вертикали. 

4. Производим усреднение полученных результатов: 

2
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5. Для получения конечной оценки качества сжатых 
изображений - JQ (JPEG Quality) используется сле-
дующая комбинация величин A, B и Z: 

31 2JQ B A Z
γγ γα β= + , 

где 321 ,,,, γγγβα  – параметры, которые подбирались 
таким образом, чтобы результат как можно точнее учи-
тывал визуально воспринимаемое качество декодиро-
ванных изображений. Субъективные визуальные оцен-
ки изображений, сжатых алгоритмом JPEG, использо-
ваны для оптимизации параметров алгоритма. Экспе-
риментально подобраны следующие значения пара-
метров: 
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2 3
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Рис. 1. Алгоритм неэталонной оценки качества JPEG изображений 

 
Этот алгоритм неэталонной оценки качества 

JPEG изображений реализован в среде математиче-
ского моделирования Matlab. Для тестирования ал-
горитма выбраны три полутоновых изображения 
разрешением 512512×  пикселей с разной степенью 
детализации: «Перцы», «Лена» и «Бабуин». 

Результаты работы алгоритма для изображения 
«Лена» приведены на рис. 2. 

Здесь К и JQ обозначают коэффициент сжатия 
исходного изображения и полученную неэталонную 
оценку. При низких коэффициентах сжатия (2-10) 
JPEG изображение практически полностью соответ-
ствует своему оригиналу (искажения незначитель-
ные). Как видно из рис. 2б, оценка JQ для таких изо-
бражений достаточно высока (находится в области 
цифры 10). При увеличении степени сжатия качество 
JPEG изображения ухудшается, проявляются иска-
жающие факторы: блочность и размытие границ. В 
этом случае оценка JQ уменьшается, отражая вос-
принимаемое качество изображения (рис. 2в, 2г). 

На рис. 3 представлены зависимости оценки JQ 
от коэффициента сжатия К, полученные для трех 
указанных тестовых изображений. Отметим, что эти 
зависимости носят монотонно спадающий, практиче-
ски линейный характер. Причиной этому служит про-
явление на изображении искажений, вносимых алго-

ритмом JPEG с ростом коэффициента сжатия. 
Для разных изображений зависимости различны, 

что подчеркивает тот факт, что искажения с различ-
ной степенью «эффективности» воздействуют на 
изображения с разным уровнем детализации. Так, 
например, из рис. 3 видно, что при одинаковом ко-
эффициенте сжатия качество изображения «Бабуин» 
на 1,5-2 балла ниже по шкале JQ, чем для изобра-
жений «Лена» и «Перцы». Подобные зависимости 
получены и для других типов тестовых изображений. 

Проведенные эксперименты позволили составить 
примерную шкалу перевода оценок JQ в пятибалль-
ную шкалу визуальных оценок, согласно рекоменда-
циям ITU-R BT.500-11 (табл. 1).  

Рекомендательный характер ступеней кодирова-
ния позволяет разработчикам оптимизировать алго-
ритм JPEG с целью получения, например, более вы-
сокой скорости кодирования или декодирования, 
большей степени сжатия или улучшения качества 
восстановленного изображения. Так, например, в 
работах [15-17] описывается процедура выбора оп-
тимальной матрицы квантования ДКП; рекурсивный 
алгоритм, учитывающий локальную статистику изо-
бражения, предлагается в [18];  а оптимизация  эта-
па  кодирования JPEG  с помощью  векторного  кван-
тования – в [19]. 
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Таблица 1 

Шкала соответствия оценок JQ и визуально воспринимаемого качества 
декодированных JPEG изображений 

Оценка JQ Визуально воспринимаемое качество 

8 – 11 
6 – 8 
4 – 6 
0 – 4 

отрицательная 

отличное 
хорошее 

удовлетворительное 
неудовлетворительное 

плохое 
 

 

 
Рис. 3. Зависимость оценки JQ от коэффициента сжатия К 

 
 a) оригинальное изображение 

 
б) JPEG изображение (К = 6.92, JQ = 8.993) 

 
 в) JPEG изображение (К = 19.46, JQ = 5.741) 

 
г) JPEG изображение (К = 32.78, JQ = 3.9585) 

Рис. 2. Результаты тестирования предложенного алгоритма на изображении «Лена» 
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Возможны два способа оптимизации алгоритма 
JPEG цифровой обработки изображений с использова-
нием оценки JQ. 

1 способ. Выбирается единая для всего изобра-
жения матрица квантования с учетом значений оценки 
JQ. На первом этапе применяется наиболее «мягкая» 
матрица квантования и вычисляется оценка JQ1. За-
тем применяются более «грубые» матрицы квантова-
ния и контролируется отклонение оценки JQi от JQ1. 
Если значение оценки превышает первоначально за-
данный порог, повторяется алгоритм кодирования 
(рис. 4а). 

2 способ. Этот способ учитывает тот факт, что 
различные участки изображения имеют различную 
детализацию. Учет этого факта позволяет применять 
к участкам с меньшей детализацией более «грубые» 
матрицы квантования и, как следствие, сжимать такие 
участки сильнее. Эта идея лежит в основе второго 
способа оптимизации. 

Матрица квантования для каждого блока размером 
8×8 пикселей подбирается индивидуально на основе 
анализа оценки JQ окрестности сжимаемого блока 
размером N×N пикселей. На первом этапе к k -ому 
блоку применяется наиболее «мягкая» матрица кван-
тования и вычисляется оценка 1

kJQ . Затем к коди-
руемому блоку размером 8×8 пикселей применяется 
матрица квантования с «грубыми» коэффициентами и 
вычисляется оценка 2

kJQ . Если отклонение 2
kJQ  от 

1
kJQ  не выходит за пределы заданного порога, при-

меняется более «грубая» матрица квантования. В 
противном случае к блоку применяется матрица кван-
тования, полученная на предыдущем этапе, работа 
алгоритма для данного блока завершается и проис-
ходит переход к следующему блоку. С целью умень-

шения вычислительных затрат, число итераций алго-
ритма кодирования для каждого из блоков ограничи-
валось пятью (рис. 4б). 

Исследования показали, что наиболее предпочти-
тельным размером области анализа является размер 
блока 24×24 пикселей. При дальнейшем увеличении раз-
меров указанной области эффективность второго спосо-
ба оптимизации снижалась и приближалась к значениям, 
полученным при первом способе оптимизации. 

Представленная на рис. 5. зависимость отображает 
поведение оценки JQ восстановленного изображения 
«Перцы» от степени сжатия К для обычного (реализация 
в Matlab) и оптимизированного первым способом JPEG 
кодирования. Как видно из графика, оптимизация позво-
ляет в среднем на единицу улучшить значения оценок JQ 
практически во всем диапазоне коэффициентов сжатия К. 

На рис. 6 представлены усредненные по трем тесто-
вым изображениям зависимости СКО восстановленного 
изображения от коэффициента сжатия при стандартной и 
оптимизированной схемах JPEG кодирования. 

Отметим, что второй способ оптимизации позво-
ляет улучшить качество изображения в значениях 
СКО преимущественно при низких степенях сжатия, 
при больших коэффициентах сжатия зависимости 
совпадают. Следовательно, учет участков с различ-
ной детализацией эффективнее использовать при 
небольших коэффициентах сжатия изображения 
( ]10,2[∈K ). 

Таким образом, рассмотрев возможность оптими-
зации этапа кодирования стандарта JPEG на основе 
неэталонной оценки JQ, показано, что процесс опти-
мизации позволяет улучшить качество изображения в 
значениях оценки JQ на 1-2 балла, а в значениях СКО 
восстановленного изображения на 10-15 единиц. 

 

Исходное
изображение

JPEG кодер

Выбор матрицы
 квантования

Определение
 и анализ
оценки JQ

Сжатое
изображение

Отклонение
оценки 
превысило
порог

JQ
 

Да

Нет

 
 а) 

к-ый блок исходного
изображения

JPEG кодер

Выбор матрицы
 квантования

Определение и анализ
оценки  в окрестности

кодируемого блока
JQ   

Следующий блок 
исходного

изображения

Отклонение
оценки от 

превысило
порог

JQ  JQ       
 

Да

Нет

к

к к-1

 
  б) 

Рис. 4. Оптимизация этапа кодирования алгоритма JPEG:  a) 1 способ; б) 2 способ 
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Рис. 5. Зависимость оценки JQ от степени сжатия К 
для стандартной и  оптимизированной схемы JPEG 
кодирования 

 
Рис. 6. Зависимость СКО восстановленного изображе-
ния от степени сжатия К для различных схем JPEG 
кодирования 
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Представлено описание ряда известных алгоритмов адап-
тивной оценки вероятности появления символа на выходе двоич-
ного источника.  Предложен алгоритм «виртуального скользяще-
го окна». Приведены результаты практического использования 
алгоритма для стандарта сжатия видеоинформации H.264/AVC. 

УДК 621.391.1 

ОЦЕНКА ВЕРОЯТНОСТИ ПОЯВЛЕНИЯ СИМВОЛА ПРИ АДАПТИВНОМ ДВОИЧНОМ 
АРИФМЕТИЧЕСКОМ КОДИРОВАНИИ В ЗАДАЧАХ СЖАТИЯ ВИДЕОИНФОРМАЦИИ 

Беляев Е.А., Тюрликов А.М. 

 

Введение 

В современных алгоритмах сжатия 
информации широко применяется адаптивное 
арифметическое кодирование данных с заранее 
неизвестной статистикой. Предполагается, что 
эти данные можно разбить на 
последовательность интервалов так, что статистические 
характеристики данных внутри каждого интервала по-
стоянны, но могут существенно отличаться для разных 
интервалов. Степень сжатия таких данных во многом 
зависит как от точности оцениваемой внутри каждого 
интервала статистики, так и от скорости адаптации к 
изменяющейся между интервалами статистике.  

В настоящей работе рассматриваются алгоритмы 
адаптивной оценки вероятности появления символа на 
выходе источника с двоичным алфавитом, сочетающие 
в себе как точность оценки, так и скорость адаптации.  

Ниже показано, что описанные в работах [1,3-6] ал-
горитмы адаптивной оценки требуют высоких затрат как 
памяти так и вычислительных ресурсов кодера и деко-
дера. Один из подходов, позволяющих понизить эти за-
траты, заключается в использовании конечного автома-
та при оценке вероятности [9-15]. Такой подход приме-
няется, например, в стандарте сжатия видеоинформа-
ции H.264/AVC [16]. Конечный автомат хранится в памя-
ти кодера и декодера и используется при оценке веро-
ятности для всех контекстных моделей, имеющихся в 
стандарте. Подобная реализация не требует операций 
умножения и деления при вычислении оценок вероятно-
сти. Недостаток такого подхода состоит в том, что при 
использовании одного и того же конечного автомата не 
учитываются отличия статистических свойств двоичных 
источников, соответствующих различным контекстным 
моделям. Один из способов, позволяющих учесть стати-
стические отличия источников, заключается в использо-
вании нескольких конечных автоматов [18], что приводит 
к дополнительному увеличению затрат памяти.  

Второй способ, позволяющий учесть различия стати-
стических свойств двоичных источников может быть 
реализован путем применения алгоритма оценки веро-
ятности с периодическим масштабированием счетчиков 
[2]. Такой способ оценки позволяет повысить степень 
сжатия, но при этом существенно увеличивает требова-
ния к вычислительным ресурсам кодера и декодера, так 
как в нем используются операции умножения и деления. 

В данной работе предложен целочисленный алго-
ритм «виртуального скользящего окна», который, с од-
ной стороны, не использует операции умножения и де-
ления при вычислении оценки вероятности и является 

наиболее предпочтительным с точки зрения степени 
сжатия, с другой стороны. Схожая целочисленная реа-
лизация адаптивной оценки вероятности описана в ра-
боте [19]. Однако она является более сложной как с вы-
числительной точки зрения (используется операция ум-
ножения), так и с точки зрения количества параметров 
алгоритма, которые необходимо назначить перед нача-
лом кодирования. 

Алгоритм адаптивной оценки с периодическим 
масштабированием счетчиков. Пусть на вход кодера 
подается последовательность двоичных символов 

1 2, ,..., Nx x x . Для оценки вероятности появления сим-
вола { }1 0,1 ,1 ,tx t N+ ∈ ≤ ≤  на выходе двоичного источника 
может быть использована оценка Кричевского-
Трофимова [1]. Согласно этой оценке, вероятность того, 
что символ 1tx + будет равен единице  

�
1 1

2
1 0 1 1

t
t

t t

n
p

n n+
+=

+ +
 (1) 

где 
1
tn  и 

0
tn   - число единиц и нулей в последователь-

ности 1 2, ,..., tx x x . 
Оценка (1) имеет следующие недостатки. Во-первых, 

данная оценка неэффективна при сжатии данных с из-
меняющейся  статистикой. Во-вторых, при реализации 
на практике существует вероятность переполнения 
счетчиков, содержащих число единиц и нулей в после-
довательности поступивших символов. Описанные не-
достатки (см., например, работу [2]) могут быть устране-
ны путем периодического масштабирования счетчиков. 
Если выполняется условие { }0 1

minmin ,t tn n N>  или 

{ }0 1
maxmax ,t tn n N> , то значения счетчиков масштаби-

руются следующим образом: 

0 0

1 1

( ) ( )

( ) ( )

n t n t

n t n t

=
 =

β
β

, 

где (0...1]∈β  - коэффициент масштабирования, а minN  
и maxN  - пороговые значения счетчиков. 

«Скользящее окно» и его аппроксимации. Другой 
способ устранения описанных выше недостатков заклю-
чается в использовании конструкции так называемого 
«скользящего окна» [3], в котором вероятность появле-
ния очередного символа 1tx +  источника определяется 
за счет анализа содержимого окна, то есть последова-
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тельности символов 1 2...t W t W tx x x− + − + , где 1≥W  - длина 
окна. После кодирования очередного символа содержи-
мое окна сдвигается на одну позицию, новый символ 

1tx +  заносится в освободившуюся ячейку, а последний 
символ 1t Wx − +  удаляется. Оценка вероятности появле-
ния единицы на выходе двоичного источника при ис-
пользовании «скользящего окна» определяется по фор-
муле (1) с учетом того, что 0

tn  и 1
tn  - число нулей и еди-

ниц в окне соответственно и 0 1
t tn n W+ = . Основным 

недостатком данного подхода является необходимость 
хранения  последних W  закодированных символов в 
памяти кодера и декодера.  

При аппроксимации «скользящего окна» в памяти 
хранится только число символов в окне, которое вычис-
ляется по некоторому правилу. Одно из таких правил, 
названное «мнимым скользящим окном», предложено в 
[4,5] для двоичного источника и в [3] для недвоичного 
источника. Согласно этому правилу, после кодирования 
символа tx , из окна удаляется не последний, а случай-
ный символ { }0,1ty ∈ , и число единиц в окне  

1 1
1t t t tn n y x+ = − + , 

где ty  - случайна величина, которая генерируется со 
следующими вероятностями: 

{ }

{ }

1

1

Pr 1 ,

Pr 0 1 .

t
t

t
t

n
y

W

n
y

W


= =


 = = −


 

В алгоритме «мнимого скользящего окна» требуется 
генерировать случайную величину ty , значение которой 
должно поступать на вход кодера и декодера. Поэтому в 
работе [3] предлагается использовать специальным 
образом формируемую псевдослучайную последова-
тельность, что затрудняет реализацию алгоритма. 

В [6-8] показано, как можно отказаться от генериро-
вания случайной величины. Для этого случайная вели-
чина ty  заменяется ее математическим ожиданием. 
При этом правило пересчета числа единиц в окне изме-
няется следующим образом: 

1
1 1 1

1

1
1t

t t t t t

n
n n x n x

W W+
 = − + = − + 
 

. (3) 

В соответствии с (3), вероятность появления единицы 

� �
1

1 1
1t t tp p x

W W+
 = − + 
 

. (4) 

Выражение (4) можно получить и исходя из других 
соображений. В [9] предлагается  использовать геомет-
рически убывающую оценку вероятности: 

� ( )2
1 1 2(1 ) (1 ) ...t t t tp x x x+ − −= + − + −γ γ γ , (5) 

где γ - действительное число, [0...1]γ ∈ . 
После записи в  рекуррентной форме выражение (5) 

примет следующий вид: 

� �
1 (1 )t t tp p x+ = − +γ γ  (6) 

Аналогичное правило вычисления приведено в 
[6,10]. При значении 1

Wγ =  выражения (4) и (6) совпа-
дают. Это означает, что проведение процедуры «деран-
домизации» «мнимого скользящего окна» приводит к 
частному случаю  геометрически убывающей оценки 

вероятности (подразумевается, что W  принимает це-
лые значения). 

Реализация алгоритмов оценки вероятности при 
помощи конечного автомата. Во многих случаях при 
реализации ранее рассмотренных алгоритмов оценки 
вероятности целесообразно воспользоваться конечным 
автоматом, заданным в виде таблиц состояний и пере-
ходов. Каждое состояние автомата соответствует неко-
торой оценке вероятности. В зависимости от значения 
входного символа tx  происходит переход из одного 
состояния автомата в другое. Подобная реализация не 
требует операций умножения и деления при вычислении 
оценок вероятности. Кроме того, фиксированный набор 
оценок вероятностей позволяет отказаться от операции 
умножения при выполнении собственно арифметическо-
го кодирования. Этот способ оценки вероятности ис-
пользуется в таких реализациях арифметического коде-
ра как Q-coder [11], его модификациях QM-coder [12] и 
MQ-coder [13], а также в Quasi-arithmetic coder [10], Z-
coder [14], ELS-coder [9]. Табличная реализация алго-
ритма оценки с периодическим масштабированием 
счетчиков рассмотрена в работе [15]. 

Покажем, каким образом происходит переход от ал-
горитма оценки вероятности к конечному автомату на 
примере стандарта H.264/AVC [16]. Для кодирования 
недвоичных данных в этом стандарте может использо-
ваться контекстный адаптивный двоичный арифметиче-
ский кодер (Context-Based Adaptive Binary Arithmetic 
Coder). Перед кодированием очередной недвоичный 
символ при помощи процедуры бинаризации отобража-
ется в некоторую двоичную последовательность. Для 
каждого двоичного символа этой последовательности из 
заранее определенного фиксированного множества по 
некоторому правилу выбирается контекстная модель. 
Каждая контекстная модель содержит описание двоич-
ного источника (фактически текущую оценку вероятно-
сти). Двоичный символ кодируется с использованием 
оценок вероятностей, задаваемых выбранной контекст-
ной моделью. По завершении кодирования производит-
ся модификация оценок вероятностей соответствующей 
контекстной модели. Для кодирования двоичной после-
довательности используется M-coder, рассмотренный в 
работе [17]. Алгоритм оценки вероятности в M-coder 
основан на выражении (6), реализованном путем ис-
пользования конечного автомата (см. рис.1), состоящего 
из 64-х состояний. Каждое состояние этого конечного 
автомата определяет фиксированную оценку вероятно-
сти входного символа. При этом входные символы де-
лятся на наиболее вероятные символы (Most Probable 
Symbol – MPS) и наименее вероятные символы (Least 
Probable Symbol – LPS). Множество значений оценок 
вероятности � � �{ }0 1 63, ,...,p p p задается следующим образом: 

� �
1(1 ) ,i ip pγ −= −  где 1,...,63i = , �

0 0.5p = , 
�

1
63

min1
0.5

pγ
 

= −   
 

, 

�
min 0.01875p = . 

При этом оценка вероятности  
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(1 ) ,если - наименее вероятный символ,    

max (1 ) , ,в противном случае.
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Рис.1 Оценка вероятности в стандарте H.264/AVC 

 
В схеме кодирования, предложенной в [17], параметр 

адаптации γ  одинаков для источников, соответствую-
щих различным контекстным моделям. Однако можно 
достичь лучшего сжатия, если каждому источнику ста-
вить в соответствие собственное значение γ .  Один из 
способов, позволяющих реализовать этот подход, за-
ключается в использовании нескольких значений γ , 
каждому из которых соответствует конечный автомат, 
заданный в виде таблиц состояний и переходов (подоб-
ный метод описан в работе [18]).  

«Виртуальное скользящее окно». В настоящей ра-
боте предлагается целочисленная реализация (6) без 
использования таблиц состояний и переходов. Можно 
дать следующую интерпретацию работы алгоритма 
«мнимого скользящего окна». Пусть имеется «скользя-
щее окно» из W  ячеек. При поступлении очередного 
символа случайным образом выбирается одна ячейка. 
Символ, находящийся в этой ячейке заменятся на по-
ступивший символ. Тогда правило пересчета (6) при 
целочисленной реализации допускает следующую ин-
терпретацию. Имеется «скользящее окно» из cW яче-
ек, где c  - параметр алгоритма. Значение поступившего 
символа заносится в c  ячеек, выбранных случайным 
образом. При этом из окна удаляется среднее число 
единиц в выбранных c  ячейках. Тогда число единиц 

1ts+  в окне из cW  ячеек после кодирования очередно-
го символа tx  можно пересчитывать по следующему 
правилу:  

2

1
2

, при 1,

, при 0.

W
t

t t

t
W

t
t t

cW s
s x

W
s

s
s x

W

+

− +  + =    = 
+  − =   

 (7) 

Далее в тексте правило пересчета (7) называется 
«виртуальным скользящим окном». Оценка вероятности 
появления единицы для алгоритма «виртуального 
скользящего окна»  

� t
t

s
p

cW
= . (8) 

При аппроксимации алгоритма «скользящего окна» 
алгоритмом «виртуального скользящего окна», пара-
метр  c  необходимо выбрать так, чтобы минимальные и 
максимальные оценки вероятностей для этих алгорит-
мов совпадали. Рассмотрим сначала, каким образом 

будет обеспечено совпадение минимальных оценок ве-
роятностей. Для этого укажем следующее множество 
наборов входных данных, для которых оценка вероятно-
сти принимает минимальное значение. Сначала подает-
ся произвольная конечная последовательность длины 
k . Затем подается последовательность из t  нулей. 
Далее эти последовательности будем называть началь-
ной и заключительной последовательностями соответ-
ственно. В этом случае, при любой начальной последо-
вательности должно выполняться равенство следующих 
пределов:  

1 1
2lim lim ,  при .

1
k t k t

t t

n s
k

W cW
+ +

→∞ →∞

+
= ∀ < ∞

+
 (9) 

Левая и правая части (9) соответствуют оценке ве-
роятности при использовании «скользящего окна» и 
«виртуального скользящего окна» для случая, когда за-
ключительная последовательность имеет неограничен-
ную длину.  

Рассмотрим сначала левую часть равенства (9). При 
поступлении на вход кодера, использующего «скользя-
щее окно», заключительной последовательности  длины 
W  и более  количество единиц в окне станет равным 
нулю, поэтому левая часть (9) не зависит от начальной 
последовательности и равна: 

1 1
2 1

lim ,  при 
1 2( 1)

k t

t

n
k

W W
+

→∞

+ = ∀ < ∞
+ +

. (10) 

Теперь рассмотрим правую часть равенства (9). Ес-
ли перед началом кодирования { }1 20,1,..., 2Ws ∈ − , то 
всегда найдутся две такие начальные последователь-
ности, что значения правой части (9) будут различны 
при заключительной последовательности любой длины. 
Например, если начальная последовательность состоит 
из нулей, то значение 1t ks s+ =  и не меняется в процес-
се работы кодера, так как значение 

2
20,  при .

W
t W

t

s
s

W

+  = <  
 

Если начальная последовательность содержит хотя 
бы одну единицу, то 1t ks s+ > . Поэтому необходимым 
условием выполнения равенства (9) является выбор 
начального значения 1 2 1Ws ≥ − . Очевидно, что при та-
ком выборе для любой начальной последовательности 
правая часть (9) равна: 
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Приравнивая (10) и (11), получим: 

2 11

2( 1)

W

W cW

−
=

+
, тогда 

2
1c W

W
= − − . 

Аналогичным образом можно показать, что при вы-
боре начального значения 1 / 2 1s cW W≤ − + , и парамет-
ре 1 2 /c W W= − − , будут совпадать и максимальные 
оценки вероятностей. При 1W >> , можно считать, что 

W
W

Wc ≈−−= 2
1 . 

Таким образом, для совпадения соответствующих 
оценок вероятности алгоритмов «скользящего окна» и 
«виртуального скользящего окна» необходимо и доста-
точно, чтобы перед началом кодирования значение 

{ }1 2 21,..., 1W Ws cW∈ − − +  и параметр алгоритма c W= . 
Применение предложенного алгоритма «виртуально-

го скользящего окна» позволяет отказаться от исполь-
зования таблиц состояний и переходов. При выборе 

iW 2= , где i - положительное целое число, вместо 
операции деления можно использовать операцию поби-
тового сдвига. Таким образом, при вычислении оценки 
вероятности используются только операции сложения и 
сдвига. Характеристики алгоритма легко изменяются 
путем выбора различных значений длины окна W . По-
этому каждому источнику можно назначить собственное 
значение параметра 1

Wγ =  без использования таблиц. 
Практическое сравнение алгоритмов. Сравнение 

практической эффективности  алгоритмов оценки веро-
ятности проводилось на примере стандарта сжатия ви-
деоинформации H.264/AVC. Алгоритмы сжатия видео-
информации сравниваются по двум основным парамет-
рам: визуальное качество декодированной видеопосле-
довательности и битовая скорость (число бит на выходе 
кодера в единицу времени). Для получения практиче-
ских результатов алгоритм оценки вероятности, исполь-
зуемый в кодере и декодере H.264/AVC, был заменен 
сначала алгоритмом с периодическим масштабировани-
ем счетчиков, а затем алгоритмом «виртуального сколь-
зящего окна». Для этого использовался открытый JVT 
кодек, версии JM. 10.2 (FRExt), поддерживающий дан-
ный  стандарт. Результаты были получены для тридцати 
первых кадров известных тестовых HDTV видеопосле-
довательностей (“riverbed”, “rush hour”, “station”, “sun-
flower”, “tractor”) разрешением 1920x1080. Алгоритм с 
периодическим масштабированием счетчиков был взят 

из работы [2], в которой maxN = ∞ ,и коэффициент мас-
штабирования  

min

min

1N

N
β + ∆ −=

+ ∆
, где 0.4∆ = . 

При реализации алгоритма «виртуального скользящего 
окна» каждой контекстной модели с номером i  необходи-
мо назначить параметр кодирования ( )optW i . Для этого в 
процессе кодирования тестовой видеопоследовательности 
(в данном случае использовалась последовательность 
“tractor”) для каждого двоичного символа с номером t  ис-
точника, соответствующего контекстной модели с номером 
i , и для каждой длины окна l

lW 2= , 3,4,...,10l = , вычис-
лялась оценка вероятности появления единицы  

� ( ) 2

( )
, t

t l
l

s i
p W i

W
= ,  

где ( )ts i - число единиц в «виртуальном скользящем ок-
не» для контекстной модели с номером i  перед кодиро-
ванием символа  ( )tx i . 

По завершении кодирования вычислялись оценки 
битовых затрат при адаптивном арифметическом коди-
ровании 

� ( ), ( , )tl l
t

R W i r W i=∑ ɵ , где 

�

�( )
2

2

log ( , ),  если ( ) 1,         
( , )

log 1 ( , ) ,  если ( ) 0.

t l t
t l

t l t

p W i x i
r W i

p W i x i

− == 
− − =

ɵ  

Для контекстной модели с номером i  параметр ко-
дирования  ( )optW i  устанавливался равным 

� ( )( ) arg min ,
l

opt l
W

W i R W i= . 

Начальное значение 1( )s i  определялось следующим 
образом: 

�{ }{ }( ) ( )2 2
1 2 2( ) min ( ) 1,max 1, ( ) ( )opt optW i W i

opt opts i W i W i p i = − + − ⋅
  , 

где �( )p i  - определенная в стандарте H.264/AVC началь-
ная оценка вероятности единицы для контекстной моде-
ли с номером i . 

В представленных ниже таблицах приведено умень-
шение битовой скорости (в процентах) относительно 
оригинальной версии кодека, при фиксированном каче-
стве, в зависимости от значения номера шага квантова-
ния (QP). Таблица №1 относится к случаю использова-
ния алгоритма с периодическим масштабированием 
счетчиков. Таблица №2 относится к случаю использова-
ния алгоритма «виртуального скользящего окна». 

 

Таблица №1. 
Уменьшение битовой скорости при использовании алгоритма с периодическим масштабированием счетчиков 

QP 10 20 30 40 50 

riverbed 0.72 0.67 0.40 0.23 0.65 

rush hour 0.58 0.47 0.57 0.17 1.04 

station 0.77 0.57 -0.15 0.35 1.43 

sunflower 0.25 0.19 0.05 0.22 1.66 

tractor 0.53 0.61 0.79 0.89 1.45 
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Таблица №2. 

Уменьшение битовой скорости при использовании алгоритма «виртуального скользящего окна» 

QP 10 20 30 40 50 

riverbed 0.98 0.93 0.93 0.90 0.90 

rush hour 0.86 0.73 0.92 0.50 1.23 

station 1.08 0.98 0.27 0.63 1.43 

sunflower 0.68 0.50 0.45 0.58 1.58 

tractor 0.84 0.90 1.10 1.10 1.62 

 
 
Как видно из таблиц 1-2, назначение каждому двоич-

ному источнику индивидуального параметра кодирова-
ния приводит к уменьшению битовой скорости (для таб-
лицы №1 близкие результаты получены в [20]) при фик-
сированном качестве. В случае практической реализа-
ции такого подхода с использованием оценки с перио-
дическим масштабированием счетчиков необходимо 
либо использовать операции умножения и деления при 
вычислении оценки вероятности либо  вводить большое 
количество заранее вычисленных таблиц. Алгоритм 
«виртуального скользящего окна» может быть реализо-
ван как без использования таблиц, так и без операций 
умножения и деления. При этом он является наиболее 
предпочтительным с точки зрения эффективности коди-
рования.  
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Рассмотрена проблема синтеза линейных фильтров 
для восстановления смазанных изображений, предложен 
метод моделирования функций смаза точки, приведены 
примеры восстановления изображений с помощью син-
тезированных фильтров. 

УДК 621.396.965.8 

АВТОМАТИЗИРОВАННЫЙ СИНТЕЗ ЛИНЕЙНЫХ ФИЛЬТРОВ ДЛЯ 
ВОССТАНОВЛЕНИЯ СМАЗАННЫХ ИЗОБРАЖЕНИЙ 

Мачихин А.С. 

Введение 

Формирование любого изображения сопровождается 
искажениями, которые вносят все звенья формирующей 
оптико-электронной системы (ФОЭС). Помимо линейных 
и шумовых искажений, свойственных реальным физиче-
ским устройствам, при регистрации могут возникать до-
полнительные факторы, негативно влияющие на качест-
во изображения.  

Один из таких факторов – скоростной сдвиг (смаз) 
изображения, причиной появления которого является 
относительное перемещение объекта и ФОЭС в процес-
се экспонирования (в дальнейшем, не нарушая общно-
сти, будем говорить о движущемся объекте относитель-
но неподвижной ФОЭС). Действие данного фактора 
проявляется в наложении различных участков изобра-
жения, расположенных вдоль траектории этого переме-
щения. Восприятие и анализ смазанных изображений 
затрудняются, а эффективность их автоматической об-
работки значительно снижается.  

Устранение смаза является разновидностью задачи 
восстановления изображения, которая формулируется 
как задача воссоздания исходного изображения ( )yxf ,  
по наблюдаемому искаженному изображению ( )yxg , . 

Для пространственно инвариантной системы регист-
рации формирование изображения с учетом аддитивно-
го шума ( )yxn ,  этой системы описывается выражением 
типа свертки 

( ) ( ) ( ) ( )yxnyxhyxfyxg ,,,, +⊗=  (1) 

где ( )yxh ,  - импульсный отклик ФОЭС. 
Таким образом, задача восстановления изображения 

( )yxf ,  сводится к задаче деконволюции, т.е. решению 
интегрального уравнения (1) типа свертки. Известно 
несколько способов решения задачи деконволюции: 
методы линейной фильтрации, итерационные алгорит-
мы, методы некорректных задач оптимизации и др. [1]. 
Для получения удовлетворительных результатов при 
использовании этих методов необходима априорная 
информация о характеристиках искажения и шума.  

Возможности оценивания статистических характери-
стик шума как на основе экспериментальных исследо-
ваний ФОЭС, так и непосредственно по искаженному 
изображению достаточно изучены [1]. Поэтому основной 
проблемой восстановления изображений является оце-
нивание функции ( )yxh , . В случае же, когда изображе-
ние искажено смазом, описываемым функцией ( )yxhсм , , 
в дальнейшем называемой функцией смаза точки (ФСТ), 
произвольного вида, даже при наличии ФОЭС ни один 
из известных методов не позволяет эффективно оцени-

вать параметры искажения в автоматизированном ре-
жиме. Поэтому, как правило, ФСТ определяют на основе 
визуального анализа искаженного изображения. Необ-
ходимость в этой длительной и трудоемкой процедуре, 
заключающейся в интерактивном подборе параметров 
ФСТ, существенно ограничивает возможности примене-
ния алгоритмов устранения смаза. 

Данная работа посвящена разработке автоматизирован-
ного метода оценки и моделирования ФСТ произвольного 
вида при известных параметрах ФОЭС и условиях съемки.  

Формирование смазанного изображения 

Для определения ФСТ  представим смазанное 
изображение ( )yxgсм ,  как  свертку  изображения 

( )yxg , ,  регистрируемого  ФОЭС  в  отсутствие   
смаза, и ФСТ  

( ) ( ) ( )yxhyxgyxg смсм ,,, ⊗= . (2) 

В пространственно-частотной области соотношение 
(2) преобразуется к виду 

( ) ( ) ( )yxсмyxyxсм HGG νννννν ,,, = . (3) 

С другой стороны, формирование смазанного изо-
бражения можно описать интегральным уравнением [2] 

( ) ( ) ( )( )∫ −−=
T

см dttyytxxg
T

yxg
0

00 ,
1

, , (4) 

где T – время экспонирования; ( )tx0
, ( )ty0  - закон дви-

жения изображения объекта (ЗДИО).  
После перехода в пространственно-частотную об-

ласть и осуществления несложных преобразований вы-
ражение (4) принимает вид 

( )
( ) ( ) ( )( )( )0 0

0

,

1
, exp 2

ñì x y

T

x y x y

G

G i x t y t dt
T

ν ν

ν ν π ν ν

=

− +∫
. (5) 

Из (3) и (5) следует, что функция ( )yxсмH νν , , далее 
называемая функцией передачи смаза (ФПС), может 
быть записана как 

( ) ( ) ( )( )( )∫ +−=
T

yxyxсм dttytxi
T

H
0

002exp
1

, ννπνν . (6) 
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      а)                                         б)                                           в)                                             г) 

Рис. 1. Примеры моделирования ФСТ (в средней строке) для случая линейного равномерного смаза величиной 
10пк с различными направлениями: 

а) 
045−=θ  ( пк7=xl , пк7−=yl );       б) 

090=θ  ( 0=xl , пк10=yl );        в) 
00=θ  ( пк10=xl , 0=yl ); 

г) 045=θ   ( пк7=xl , пк7=yl ). 

В нижней строке представлены примеры искажения изображения (в верхней строке) соответствующими ФСТ. 
 
Взяв обратное преобразование Фурье от ФПС, полу-

чим выражение для ФСТ 

( ) ( ) ( )( )∫ −−=
T

см dttyytxx
T

yxh
0

00 ,
1

, δ   (7) 

где ( )x, yδ  – дельта-функция. 
В отличие от моделей формирования смазанного изо-

бражения, представленных в [1,4] и справедливых только в 
случае равномерного прямолинейного смаза, выражения (6) 
и (7) корректно описывают смаз изображения при любом 
ЗДИО. Кроме того, общим недостатком моделей [1,4] явля-
ется то, что они никак не учитывают параметры ФОЭС и 
условия съемки. Между тем, как вид ФСТ в каждом конкрет-
ном случае определяется в том числе и этими факторами. 

Используя (6), получим аналитические выраже-
ния для ФПС в практически важных случаях смаза 
при равномерном прямолинейном и равноускорен-
ном движениях объекта. 

Равномерное прямолинейное движение объекта 
В этом случае ЗДИО на цифровом изображении 

имеет вид 

( )
( )




=
=

tty

ttx

y

x

v

v

0

0
, (8) 

где xv , yv [пк/с] – проекции вектора v
�

 скорости изо-
бражения объекта на координатные оси.  

Подставляя (8) в (6), получаем 

( ) ( )( )∫ +−=
T

yyxxyxсм dtti
T

H
0

vv2exp
1

, ννπνν , (9) 

откуда после несложных преобразований имеем 

( )
( )( ) ( )( )

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

,

sinc v v exp v v

sinc exp

sinc cos sin exp cos sin

ñì x y

x x y y x x y y

x x y y x x y y

x y x y

H

T i T

l l i l l

l i l

ν ν

π ν ν π ν ν

π ν ν π ν ν

π ν θ ν θ π ν θ ν θ

=

+ − + =

= + − + =

= + − +

,(10) 

где Tl xx v= , Tl yy v=  – проекции траектории смаза, 
представляющей собой отрезок прямой линии, на коор-
динатные оси, 22

yx lll +=  – величина сма-
за; ( / )y xarctg l lθ =  – угол, образуемый линией смаза с 
горизонтальной осью.  

Выражение (10) позволяет задавать функцию пере-
дачи равномерного прямолинейного смаза его величи-
ной и направлением - параметрами, которые могут быть 
оценены непосредственно по искаженному изображе-
нию. На практике это оказывается важным, т.к. далеко 
не всегда доступна априорная информация об условиях 
съемки и параметрах ФОЭС. 

На рис. 1 представлены примеры моделирования 
ФСТ в случае прямолинейного равномерного смаза с 
различными параметрами, а также искажения реального 
изображения полученными ФСТ. Искажение производи-
лось согласно (3) с последующим обратным преобразо-
ванием Фурье. 

Равноускоренное движение объекта 

В этом случае ЗДИО на цифровом изображении 
имеет вид 

( )

( )








+=

+=

2
v

2
v

2

00

2

00

ta
tty

ta
ttx

y
y

x
x

,  (11) 

где x0v , y0v  [пк/с] – проекции вектора 0v
�

 начальной 
скорости изображения объекта на координатные оси; 

xa , ya  [пк/с2] – проекции вектора a
�

 ускорения изобра-
жения объекта на координатные оси. 

Подставляя  выражения (11) в (6), после перегруппи-
ровки слагаемых под экспонентой получим 

( ) ( ) ( )( )∫ −=
T

yxyxyxсм dttBtA
T

H
0

2,,exp
1

, νννννν , (12) 

где для сокращения дальнейших выкладок и наглядно-
сти введены следующие обозначения:  
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      а)                                          б)                                           в)                                           г) 

Рис. 2. Примеры моделирования ФСТ для случая равноускоренного  движения объекта с  различными параметрами:  

а) пк/с500v0 =x , 0v0 =y , 
24

пк/с105 ⋅=xa , 0=ya ;     б) пк/с500v0 =x , пк/с500v0 =y , 
24

пк/с105 ⋅=xa ,  

0=ya ;      в) пк/с500v0 =x ,    пк/с500v0 =y ,   
24

пк/с105 ⋅=xa ,   
24

пк/с105 ⋅=ya ;      г). пк/с500v0 −=x ,  

пк/с500v0 =y ,  0=xa ,  
24

пк/с105 ⋅=ya .   Время экспонирования T = 0.01c во всех случаях. 

 ( ) ( )yyxxyx iA ννπνν 00 vv2, +−=
, ( ) ( )yyxxyx aaiB ννπνν +=, .  

Выделив в (12) под экспонентой полный квадрат 
и введя функцию ошибок 
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, 

после несложных преобразований приведем (12) к 
виду 
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(13) 

Следует отметить, что выражение (13) справедли-
во только в случае ( ) 0, ≠yxB νν , т.е. 0≠a

� . В случае 

0=a
� , выражение (11) переходит в (8), и вместо (13) 

необходимо использовать (10). 
Функция erf, представляющая собой бесконечный 

ряд, является стандартной для большинства совре-
менных математических пакетов (MathCad, Matlab и 
др.).  Известны численные методы быстрого вычисле-
ния ее значений с заданной точностью.  Поэтому вы-
ражение (13)  можно считать окончательным и приме-
нять без дальнейших упрощений. 

На рис. 2 представлены примеры моделирования 
ФСТ  в случае равноускоренного смаза с различными 
параметрами, а также искажения реального изобра-
жения полученными ФСТ. Искажение производилось 
согласно (3) с последующим обратным преобразова-
нием Фурье. 
Синтез линейных частотных восстанавливающих 
фильтров 

Известен ряд методов восстановления изображе-
ний и, в частности, устранения смаза [1-5]. Область 
применимости каждого из них определяется прежде 
всего требованиями к скорости и качеству восстанов-

ления. На практике, несмотря на невозможность экс-
траполяции спектра и учета ограничений на полу-
чаемые решения, наиболее широкое распростране-
ние приобрели линейные методы.  Это объясняется 
простотой  их  реализации  и высокой  скоростью 
вычислений. 

Суть линейных методов заключается в синтезе 
передаточной функции ( )yxвосстH νν ,  восстанавли-
вающего линейного фильтра, так что восстановлен-
ное изображение ( )yxg ,  представляется в виде  

( ) ( ) ( ){ }yxвосстyxсм HGFyxg νννν ,,, 1−= . (14) 

В работах [1–3] приведено множество линейных 
частотных восстанавливающих фильтров. Переда-
точная функция ( )yxвосстH νν ,  каждого из них зави-
сит от ФПС и характеристик шума, который в боль-
шинстве практически важных случаев считают не 
коррелированным с изображением. Разумный ком-
промисс между разрешением и зашумленностью 
восстановленного изображения достигается, как 
правило, интерактивным вмешательством пользо-
вателя в процесс восстановления посредством из-
менения некоторых числовых параметров. 

Алгоритм (7) моделирования ФСТ допускает за-
дание смаза несколькими способами: зависимостя-
ми ( )tx0  и ( )ty0

 координат от времени и функцио-
нальной зависимостью координат ( )00 xy  или мас-
сивом координат траекторных точек. Задание непо-
средственно ( )yxсмH νν , , т.е. пространственно-
частотного спектра функции ( )yxhсм , , избавляет от 
необходимости осуществлять преобразование Фу-
рье, быстрому варианту которого свойственны по-
грешности.  

Использование полученных выражений (10) и 
(13), в которые не входит интеграл по времени, при-
водит к существенной экономии времени. Как пока-
зали исследования, в большинстве практически 
важных случаев время экспонирования можно раз-
бить на интервалы, в течение которых движение 
объекта можно считать либо равномерным либо 
равноускоренным, т.е. разбить интеграл (6) на сум-
му интегралов вида (9) и (12).  
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Кроме того, на практике зачастую имеются данные 
об ЗДИО. Так, например, при аэрофотосъемке, как 
правило, с высокой точностью известны параметры 
используемой ФОЭС и параметры полета: высота, 
скорость носителя и др. Эти данные позволяют опре-
делить ЗДИО и использовать предлагаемый метод 
моделирования ФПС. 

Указанные обстоятельства обеспечивают удобство 
и автоматизацию синтеза частотных восстанавли-
вающих фильтров на основе описанного метода. 

Программная реализация  

Предлагаемый подход к синтезу частотных восстанав-
ливающих смазанные изображения фильтров реализован 
в виде законченного программного модуля. Пользователю 
предоставляется возможность задавать ЗДИО, условия 
съемки, параметры ФОЭС, характеристики шума, а также 
вид используемой фильтрации: инверсная, винеровская, 
среднегеометрическая, эволюционная или регуляризация 
Тихонова. Возможно задание и использование других 
фильтров. Предусмотрено интерактивное вмешательство 
пользователя в ходе многовариантного анализа в процесс 
подбора передаточной функции восстанавливающего 
фильтра за счет изменения параметров, определяющих 
отношение сигнал-шум.  

На рисунке 3 представлен пример восстановления 
изображения, искаженного смазом, траектория и нерав-
номерность которого аппроксимировились равноуско-
ренным движением (см. (11)) с параметрами:  

x0v = – 1000 пк/с; 
y0v =0; xa = 0; ya = 510 пк/с2. Время 

экспонирования полагалось равным 0.01с. Шумовые

характеристики, необходимые для использования вос-
станавливающих фильтров, предварительно оценива-
лись на основе специального экспериментального ис-
следования ФОЭС. На основе моделирования ФПС (см. 
(13)) производилось восстановление изображения со-
гласно (14) с помощью нескольких синтезированных 
фильтров: 

1). Фильтра Винера (рис. 3б) 

( ) ( )
( ) ( )

( )yxf

yxn
yxсм

yxсм

yxV

P

P
H

H
H

νν
νν

νν
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νν

,

,
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,
,

2

*

+
= , 

где ( )yxnP νν ,  – энергетический спектр аддитивного 
шума ФОЭС, ( )yxfP νν ,  – энергетический спектр  ис-
ходного неискаженного изображения. 

2). Фильтра, реализующего регуляризацию Тихонова 
(рис. 3в) 

( ) ( )
( ) ( )yxyxсм

yxсм

yxT
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H
H

ννανν
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,,

,
,

2

*

+
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где  

( ) ( ) ( )22214221312 101010, yxyxyxQ νννννν ++++= −−−

,  

α =  0.005. 
3). Эволюционного фильтра (рис. 3г) 
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H
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  =
    +   

, 

где σ = 0.92, µ = 0.4. 
 

 
а) 

 
б) 

 
в) 

 
г) 

Рис. 3. Пример восстановления изображения (а), искаженного смазом, с помощью б). фильтра Винера, синтези-
рованного автоматически ; в). регуляризации Тихонова (значение α подбиралось интерактивно); г). эволюцион-
ного фильтра (значения α, σ, µ подбирались интерактивно). 
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Заключение 
Предложен метод моделирования смаза и синтеза 

восстанавливающих смазанные изображения линейных 
частотных фильтров. Средством достижения удовле-
творительного результата является использование мак-
симума априорной информации о характере смаза и 
условиях регистрации. Описанный метод обладает ря-
дом важных преимуществ: 

– строгость аналитического решения и удобство ис-
пользования в теоретических исследованиях; 

– возможность моделирования и учета произвольно-
го (криволинейного, неравномерного) смаза; 

– учет условий съемки и параметров ФОЭС; 
– высокая скорость вычислений. 
Использование данного метода на этапе предобра-

ботки позволяет расширить возможности современных 
систем обработки и распознавания изображений. При 

достаточной априорной информации об условиях реги-
страции и параметрах ФОЭС возможно его применение 
в режиме, близком к режиму реального времени.  
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Данная статья посвящена вопросам реализации 
эффективных алгоритмов цифровой обработки изме-
рительных сигналов (ИС), используемых для оценки ка-
чественных показателей телевизионных (ТВ) систем 
формирования и передачи ТВ изображения. 

УДК 621.397 

ЦИФРОВАЯ ОБРАБОТКА ТЕЛЕВИЗИОННЫХ ИЗМЕРИТЕЛЬНЫХ СИГНАЛОВ 

Макаров Д.Г. 

 
Введение 

В условиях значительного роста сети ТВ вещания, раз-
работки и внедрения перспективных телевизионных систем 
все большее значение приобретают действенные методы 
контроля и измерений телевизионного оборудования в про-
цессе его разработки, в условиях массового производства и 
эксплуатации. Основная идея алгоритмов обработки ИС, 
состоящих из последовательностей прямоугольных импуль-
сов, серий синусоидальных колебаний, импульсных сигна-
лов специальной формы и др., заключается в анализе иска-
жений этих сигналов, зависящих от линейных и нелинейных 
характеристик ТВ каналов, наличия в них флуктуационных, 
синусоидальных и импульсных помех. 

Основной задачей при разработке алгоритмов обработки 
ТВ измерительных сигналов является минимизация по-
грешности оценки параметров, характеризующих искажения 
ТВ ИС, которые разделяют на: 

методические (теоретические), заложенные в самих ал-
горитмах (методе) измерения данной величины; 

инструментальные (аппаратные), характеризуемые схе-
мой, конструкцией, состоянием измерительных приборов в 
процессе эксплуатации; 

внешние, связанные с внешними условиями измерений, 
а также возникающие из-за изменения состояния объекта в 
процессе измерений. 

Разрабатываемая система измерений параметров ТВ 
каналов должна обеспечить минимизацию всех указанных 
погрешностей оценки параметров измерительных сигналов.  

Измерение постоянных уровней ИС 

Для часто встречающихся на практике флуктуационных 
помех с нормальным законом распределения энтропийное 
значение погрешности определяется соотношением: 

nkEntr σ07,2±≅  
где nσ  - эффективное напряжение помехи, k  - коэффици-
ент, характеризующий изменение уровня помехи при обра-
ботке сигналов. 

Чем меньше величина k , тем эффективнее фильтра-
ция сигналов и цифровая обработка их дискретных отсчетов 
и результатов измерений. 

Так, при оценке постоянных уровней сигналов фильтра-
ция, наилучшим образом используя различные корреляци-
онные свойства сигнала и помехи, в классе линейных оце-
нок наиболее эффективно уменьшает влияние помех в kα 
раз: 

∫

∫
= max

0

max
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)()(

f

f

dffG

dffGfK

kα

 , 

где )( fG  - спектральная плотность мощности помехи, 
)( fK  - АЧХ фильтра, maxf   - граничная частота спектра 

помехи. 
Минимальное значение kα может быть получено при 

использовании оптимального фильтра, характеристика 
которого определяется допустимой длительностью пе-
реходного процесса, спектральной плотностью мощно-
сти помехи, а также свойствами сигнала. Для обеспече-
ния высокой точности оценки постоянного уровня сигна-
лов при наличии флуктуационных помех специальные 
ИС в области измерения должны обладать максимально 
возможным числом равных нулю четных производных 
[1]. При помехе с равномерным спектром частотная ха-
рактеристика фильтра должна иметь вид: 
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В Таблице 1 приведены несколько значений коэф-
фициента уменьшения эффективного напряжения поме-
хи kα  в зависимости от числа М. 

Таблица 1 

М 0 1 2 3 4 

kα  1 0,444 0,284 0,209 0,165 

Для оценки характерных уровней ТВ ИС и результа-
тов измерений параметров ТВ каналов при наличии 
флуктуационных и импульсных помех весьма эффек-
тивным средством существенного уменьшения их влия-
ния является использование порядковых статистик [2]. 

При этом накапливающаяся последовательность ре-
зультатов измерений одной и той же величины Х1, Х2,…, 
Хn преобразуется в порядковую статистику Х(1) ≤ Х (2) ≤ … 
≤ Х(n). Такое упорядочивание выборки не изменяет объ-
ема информации, однако часто позволяет сократить 
объем данных для вычисления и уменьшения мешаю-
щих факторов за счет оптимального выбора данных при 
обработке выборочных значений. 
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В алгоритм функционирования системы анализа данных 
заложено использование уинсоризованного среднего [2]: 
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При нормальном законе распределения результатов 
измерений и 10≥n  достоверность такой оценки весьма 
высока (более 0,95). В некоторых случаях при больших 
объемах выборки другой удобной оценкой, обладающей 
значительной робастностью относительно аномальных 
результатов, является медианная оценка: 
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При нормальном законе распределения эффектив-
ность этой оценки асимптотически стремится к величине 
2/π ≈ 0,637. 

Основную информацию об энтропийном отклонении 
результатов измерений несут крайние порядковые ста-
тистики, и отбрасывание экстремальных значений, 
обеспечивая устранение «загрязнения» выборки, сни-
жает эффективность оценки энтропии. В этом плане при 
нормальном законе распределения особый интерес 
имеет оценка [2, 3]: 
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Эта оценка весьма эффективна (более 0,9779) и в 
меньшей степени подвержена влиянию аномальных 
результатов изменений, чем стандартная оценка [3]. 

Фильтрация элементов ИС и оценка их параметров 

Фильтрация компонент ТВ сигнала, используемых при 
анализе его параметров и отдельных элементов ТВ ИС, 
осуществляется  путем перемножения формируемого с 
использованием быстрого преобразования Фурье (БПФ) 
спектра сигнала на спектральное окно Тьюки [4] c характе-
ристикой, определяемой следующим соотношением:  
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Вне пределов указанных интервалов 0)( =fK . Если 
используется фильтр нижних частот, то величины 

021 == ff . При измерении постоянных уровней сигнала 
применяется фильтр, в котором также 03 =f , что соот-
ветствует равенству нулю второй и четвертой производ-
ных сигнала в области измерения (М=2). 

Отфильтрованный сигнал формируется с помощью 
обратного преобразования Фурье (ОБПФ). 

Выделение огибающей синусоидального сигнала 
)cos()( ϕω += tUtu  производится путем определения 

его Гильбертовой составляющей 
[ ] )sin()( ϕω += tUtuГ  и вычисления амплитуды по 

формуле: 

( ) [ ]( )22 )()( tuГtuU += . 

Для получения огибающей синусоидальных сигналов 
ТВ ИС применяется алгоритм цифровой обработки,  
блок-схема которого приведена на рис. 1. 

Для выделения гильбертовой составляющей сигнала 
его спектр умножается на величину )2/exp(πi , что 
означает трансформацию действительной составляю-
щей БПФ в мнимую, а мнимой – в инвертированную 
действительную составляющую. Затем производится 
ОБПФ. 

Преобразование Гильберта используется также при 
оценке фазовых соотношений в синусоидальных сигна-
лах – дифференциальной фазы цветовой поднесущей. 
Первоначально в каждой дискретной точке определяет-
ся значение фазы: 

[ ]
)(

)(
)(

ku

kuГ
Arctgk =ϕ , Nk ≤≤1 , 

затем рассчитывается фазовая характеристика: 
rkk πϕϕ 2)()( += , 

причем  целое число r  подбирается таким образом, 
чтобы )1()( −> kk ϕϕ . 

Предположим, что изменение фазы должно оцени-
ваться относительно фазы поднесущей в области дис-
кретного отсчета Kk = . Тогда значение фазы и сред-
нее значение изменения фазы в этой точке определя-
ются в области 

00 kKkkK +≤≤−  формулами: 
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а характеристика дифференциальной фазы определя-
ется по формуле: 

)()()()( KkKKkД −∆−−= ϕϕϕϕ ⌢ , NkK ≤≤ . 

 
 

 
Рис. 1. Блок-схема формирования «пакета» синусоидальных колебаний 
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При вычислении частоты сигнала помимо его преоб-
разования по Гильберту анализируются также спектры 
производных сигнала и составляющей Гильберта. Оцен-
ка частоты после ОДПФ осуществляется по формуле: 

( ) [ ]( )
( ) [ ]( )22

22

)()(

)(')('

2

1
)(

kuГku

kuГku
kf

+
+=

π
,  

где )(' ku , [ ])(' kuГ  - производная сигнала и ее преобра-
зование по Гильберту соответственно. 

Поиск экстремальных значений сигналов 

Поиск экстремальных значений и значений сигналов в 
иных характерных точках ТВ ИС, и их местоположения 
осуществляется с использованием передискретизации – 
увеличения числа дискретных отсчетов на заданном ин-
тервале. С этой целью производится БПФ, спектральные 
компоненты в области частот выше )2/(NF  дополняются 
нулевыми компонентами, так что общее их число 

NN >>1
, а затем выполняется операция ОБПФ. 

Дальнейшее уточнение положений и значений уровней 
ТВ ИС характерных точек производится путем соответст-
вующих аппроксимаций непрерывной функции между 
близко расположенными дискретными  отсчетами. 

В ряде случаев удобно анализировать экстремальные 
значения сигналов непосредственно по его дискретным 
отсчетам. Этот вариант особенно эффективен при обра-
ботке серий синусоидальных сигналов с малым числом 
периодов, располагаемых на постоянном уровне. 

В данном случае ИС можно представить в виде: 

BtAtu ++= )cos()( 0 ϕω , 0≥t , 

где A  и 0ω  - соответственно амплитуда и круговая часто-
та синусоидального сигнала, 00tωϕ =  - начальная фаза 
синусоидальных колебаний, 0t  - начальная точка отсчета  
сигнала, B  - постоянный уровень сигнала. 

Если дискретизация сигнала осуществляется через ин-
тервал t∆ , то при указанной синхронизации импульсов 
дискретизации от измерительного сигнала его дискретные 
отсчеты можно представить в виде: 

n
n

n B
A

xnAx 2
1)1(cos ξξϕ ++






 −+∆−= , 

где tx ∆=∆ 0ω , n1ξ  - дискретное значение помехи, опре-
деляющей изменение положения импульсов дискретиза-
ции за счет ее проникновения в канал синхронизации, 

n2ξ  
- дискретное значение аддитивной помехи в точке дискре-
тизации. Величины дискретных значений помех n1ξ  и 

n2ξ  
могут содержать как флуктуационную, так и импульсную 
составляющие.  

Алгоритм оценки размаха синусоидального колебания 
можно разделить на два этапа: 

- поиск положений экстремальных значений синусои-
дального сигнала с одновременной оценкой его размаха; 

- оценка разности экстремальных значений сигнала в 
характерных точках, определенных на первом этапе, с 
одновременной оценкой изменений измеряемого сигнала. 

Алгоритм поиска положений экстремальных значений 
сигнала с одновременной оценкой его размаха заключает-
ся в вычислении преобразованных значений сигнала: 

∑
=

=
N

n
nnN xaX

1 , 

где na  - коэффициенты взвешивания отсчетов, обеспе-
чивающие максимальное подавление помехи при вы-
полнении некоторых условий, характеризующих точную 
оценку экстремумов сигнала. 

В случае, если дискретные отсчеты сигнала распола-
гаются симметрично относительно экстремума, усло-
виями безыскаженной его оценки являются: 

∑
=

=
N

n
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1

1  и  ∑
=
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N
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1
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2

1
(cos . 

Первое из этих условий гарантирует безыскаженную 
оценку постоянной составляющей сигнала B, а второе - 
экстремума синусоидальной составляющей. 

Минимизация дисперсии помехи обеспечивается при  

∑
−

⇒
N

n
na

1

2 min   

и соответствует значениям 

x
N

nan ∆⋅+−+= )
2

1
cos(21 αα , Nn ≤≤1 , 

где коэффициенты 
1α  и 

2α  соответственно равны  

xN

xN

∆
∆=

sin

sin
1α ; 

)2/sin(

)2/sin(
2 xN
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∆
∆=α . 

При этом коэффициент уменьшения дисперсии по-
мехи составляет 

NN N
θλλµ ⋅=+= 1
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, 

где 
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 - эффективность оценки величины  

преобразованного сигнала 
NX  в точке 

t
N

ttN ∆⋅++=
2

1
0

. 

Очевидно, если эта точка совпадает с положением 
*t  максимума сигнала (1), то, учитывая соотношения (2) 

и (3), при отсутствии помех BAX N += . Если же эта 
точка совпадает с положением минимума, то 

ABXN −= . 
Из соотношения для an следует, что 

1+−= nNn aa , 1
1

2

Nn +< < . 

Важным вопросом является выбор величины шага дис-
кретизации t∆ , определяющего методическую погреш-
ность оценки экстремума. Учитывая, что максимальный 
сдвиг точки Nt  относительно экстремума составляет  

4/* tttN ∆≤− , 

максимально возможная относительная погрешность 
оценки величины A составляет  

%100
16

)( 2

⋅∆≤∆ x
A

. 

Задавшись величиной 2,0=∆x , получим величину 
относительной погрешности анализа размаха (амплиту-
ды) сигнала  %25,0≤∆ A

. 
Величины коэффициентов  

1a , 2a ,..., 







 +
2

1Na  для 165 ≤≤ N   

приведены в таблице 2, в которой приведена также ве-
личина коэффициента подавления помехи Nµ . 
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Таблица 2 

Коэффициенты взвешивания отсчетов при поиске экстремумов 

N  1a  2a  3a
 4a  5a

 6a
 7a

 8a
 Nµ

 

5 
6 
7 
8 
9 

10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 

-0,0865 
-0,0948 
-0,0965 
-0,0951 
-0,0923 
-0,0888 
-0,0852 
-0,0816 
-0,0781 
-0,0746 
-0,0714 
90,0683 

0,3427 
0,2177 
0.1409 
0,0910 
0,0571 
0,0334 
0,0163 
0,0038 
-0,0055 
-0,0125 
-0,0179 
-0,0219 

0,4876 
0,3771 
0,2872 
0,2193 
0,1683 
0,1296 
0,0999 
0,0766 
0,0583 
0,0436 
0,0316 
0,0219 

 
 

0,3368 
0,2848 
0,2368 
0,1960 
0,1620 
0,1340 
0,1107 
0,0914 
0,0752 
0,0615 

 
 
 
 

0,2602 
0,2298 
0,2003 
0,1735 
0,1498 
0,1290 
0,1110 
0,0953 

 
 
 
 
 
 

0,2134 
0,1937 
0,1738 
0,1550 
0,1376 
0,1218 

 
 
 
 
 
 
 
 

0,1820 
0,1681 
0,1540 
0,1402 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

0,1598 
0,1495 

0,4878 
0,3972 
0,3368 
0,2930 
0,2602 
0,2991 
0,2134 
0,1937 
0,1820 
0,1681 
0,1598 
0,1495 

 

Таблица 3 

Эквивалентное число отсчетов алгоритма поиска экстремума синусоидального сигнала 

N 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 

Nэкв 4,5 5,6 6,6 7,6 8,6 9,7 10,4 11,5 12,2 13,2 13,9 14,9 

 
Начиная с числа 7=N , производится расчет после-

довательности трех отсчетов преобразованного сигнала 

NX , 
1−NX , 2−NX  и осуществляется расчет относитель-

ных величин изменения этой последовательности: 

1
1

1 −=
−N

N
N X

X
F  и 1

2

1
2 −=

−

−

N

N
N X

X
F . 

В случае 01 ≥NF , 02 <NF  максимум сигнала соот-
ветствует величине: 

BAXA N +≈= −1max . 

При 01 ≤NF , 02 >NF  имеет место минимум сигнала: 

BAXA N −≈= −1min . 

Эквивалентное число отсчетов, определяющее эф-
фективность поиска экстремумов, приведено в таблице 3. 

Из этой таблицы следует, что 1~ −NNэкв
. 

Положение максимума или минимума сигнала может 
быть уточнено по формуле: 

x
x

F
Nx N ∆
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2
12
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1
2

2

1
* , 

где знак «+» соответствует случаю, когда при поиске 
максимума 2−> NN XX , а при поиске минимума 

2−< NN XX ; в противном случае используется знак «-». 

Анализ параметров флуктуационных и 
синусоидальных помех 

Измерение эффективного напряжения флуктуацион-
ных помех и размахов синусоидальных помех произво-
дится также с помощью БПФ уровня одной из строк кад-
ра, в которой измерительный сигнал либо отсутствует, 
либо плавно изменяется, занимая спектр в низкочастот-
ной области (менее 50 кГц). При анализе флуктуацион-
ных помех и синусоидальных помех полоса частот ниже 
50 кГц отфильтровывается. На рис.2 приведены при-
мерный вид ТВ ИС для анализа и спектр данного участ-
ка ИС с выделенными помехами.  

 

 
Рис. 2. Форма помехи на постоянном уровне сигнала и ее спектр 
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Для анализа спектра помех при преобразовании ис-
пользуется весьма эффективная оконная функция [5]: 

∑
=

−+=
2

1
0

2
cos)1(2)(

n
n

n

T

nt
aatY

π , Tt ≤≤0 , 

где T  – интервал обработки,  

6

1
0 =a , 

4

1
1 =a , 

62

1

4

1
2 −=a . 

Выделение модулей спектральных компонент сину-
соидальных сигналов )( 1nF , )( 2nF ,…, )( NnF  осуще-
ствляется путем оценки величин, превышающих уро-
вень σ5,3+= срFF , 

где ∑
=+−

=
2

1

)(
1

1

12

K

Kk
ср kF

KK
F ;  

[ ]
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1212

2

1
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1
∑
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−
−+−

=
K

Kk
срFkF

KKKK
σ ,  

1K  и 2K  – числа, определяющие анализируемую об-
ласть частот. 

Точная оценка параметров синусоидальной помехи 
осуществляется по уровню максимальной спектральной 
компоненты, например, )( 1nF  и уровням соседних с ней 
спектральных компонент )1( 1 −nF  и )1( 1 +nF . Расчет 
частоты 1sf  и амплитуды 1sU  синусоидальной помехи 
производится по формулам: 

Nfnf Дs /)( 11 ⋅∆+= , 

[ ] 4/)1()1()( 1111 ∆⋅−−++= nFnFnFU s
, 

где 
[ ])1()1()(22

)1()1(

111

11

−−+−
−−+=∆

nFnFnF

nFnF . 

При оценке мощности флуктуационных помех 
производится суммирование мощностей всех спек-
тральных компонент (невзвешенных или взвешен-
ных) в анализируемой области частот за вычетом 
компонент, соответствующих выявленным синусои-
дальным помехам. При расчете учитывается коэф-
фициент пропорциональности, определяемый ис-
пользуемой оконной функцией и равный  

[ ]2
210

2
2

2
1

2
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)(2

)(2

aaa

aaa
R

++
++

= . 

Результаты разработки алгоритмов цифровой 
обработки ТВ ИС и анализа качества передаваемой 
информации позволили реализовать прецизионные 
цифровые измерения качественных показателей ка-
налов аналогового, аналого-цифрового и цифрового 
телевидения в видеоанализаторах компьютерных 
ВК-1 и ВК-2 [6-9]. 

Видеоанализаторы зарегистрированы в Государ-
ственном реестре средств измерений и обеспечива-
ют создание информационно-измерительных систем 
аппаратно-студийных комплексов ТВ центров и сис-
тем трансляции ТВ программ. Прибор ВК-2 реализу-
ет функции 12 виртуальных измерителей. 

На рис. 4 приведен протокол результатов изме-
рений телевизионного канала непосредственно в 
процессе передачи программ по сигналам испыта-
тельных строк. На рис.5 изображены диаграммы 
виртуального осциллографа и спектранализатора, а 
на рис.6 приводятся диаграммы измерений цветных 
полос систем SECAM и PAL. 

 

 
Рис. 5. Диаграммы осциллографа и спектранализаторф. 

 
Рис. 6. Векторные диаграммы сигналов цветных полос по стандартам SECAM и   PAL.  
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Измерительное устройство: No 1 Время измерения: 12 час. 24 мин. 

Номер входа устройства: 1 Дата измерения: 6 июля 2006 г. 

Тип устройства: КИ-ТВ Дата поверки: 6 июля 2006 г. 

Серийный номер устройства: 083 Очередная дата поверки: 6 июля 2008 г. 

Измерение по испытательным строкам. SECAM 

Параметр Отклонение Примечание 

Отклонения основных уровней 

Синхроимпульс СИ -0.0 % Норм.  

Импульс B2 ИБ -0.0 % Норм.  

Цветовая поднесущая ЦВП -0.0 % Норм.  

Размах немодулированной поднесущей DR ЦВПR 0.0 % Норм.  

Размах немодулированной поднесущей DB ЦВПB -0.0 % Норм.  

Линейные искажения 

Перекос вершины импульса В2 ПБ -0.0 % Норм.  

Тянущееся продолжение импульса В2 ТП -0.0 % Норм.  

К-фактор импульса В1 КП 0.3 % Норм.  

Относительное отклонение импульса В1 2Т 0.0 % Норм.  

Различие усиления яркости и цветности РУ 0.0 % Норм.  

Различие усиления по элементу F РУ1 -0.0 % Норм.  

Расхождение во времени яркости и цветности РВ -0.2 нс Норм.  

Амплитудно-частотная характеристика 

АЧХ 0.5 МГц П1 0.0 % Норм.  

АЧХ 1.0 МГц П2 -0.0 % Норм.  

АЧХ 2.0 МГц П3 0.0 % Норм.  

АЧХ 4.0 МГц П4 0.0 % Норм.  

АЧХ 4.8 МГц П5 0.0 % Норм.  

АЧХ 5.8 МГц П6 0.0 % Норм.  

Нелинейные искажения 

Нелинейность яркости НЯ 0.0 % Норм.  

Нелинейность цветности НЦ 0.0 % Норм.  

Влияние цветности на яркость ЦЯ -0.0 % Норм.  

Дифференциальное усиление ДУ 0.0 % Норм.  

Дифференциальная фаза ДФ -0.0 ° Норм.  

Отношение ТВ сигнала к помехе 

Флуктуационная помеха ФП 67.2 дБ Норм.  

Взвешенная флуктуационная помеха ФПв > 75. дБ Норм.  

Взвешенная флукт. помеха с фильтром 0.33 мкс ФП33 > 75. дБ Норм.  

Синусоидальная помеха 1 СП1 ---   

Частота синусоидальной помехи 1 fСП1 ---   

Синусоидальная помеха 2 СП2 ---   

Частота синусоидальной помехи 2 fСП2 ---   

Фоновая помеха СФ > 70. дБ Норм.  

Качество ТВ канала 

Качество ТВ канала Q 5.0 Норм.  

Рис. 4. Протокол результатам измерений параметров ТВ канала. 
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Рассматривается алгоритм совмещения изображения, 
поученного от радиолокационной станции, и изображения 
участка местности, синтезированного по цифровой карте

с помощью инвариантных моментов Hu. Совмещение вы-
полняется с целью определения географических коорди-
нат точки привязки. Приводятся результаты работы 
алгоритмов, реализующих данный метод. 

УДК 629.7.05:681.3.06 

АЛГОРИТМИЧЕСКОЕ ОБЕСПЕЧЕНИЕ СИСТЕМЫ АВТОНОМНОЙ КОРРЕКЦИИ 
ПОГРЕШНОСТЕЙ НАВИГАЦИОННОЙ СИСТЕМЫ МАНЕВРЕННЫХ ЛЕТАТЕЛЬНЫХ 
АППАРАТОВ 

Костров Б.В.,  Конкин Ю.В. 

 
Введение 

Для решения задач навигации маневренных лета-
тельных аппаратов (МЛА) используется, как правило, 
географическая система координат, построенная на оп-
ределении в каждый текущий момент времени широты, 
долготы и высоты полета. Использование для этой цели 
инерциальных или инерциально-доплеровских навигаци-
онных систем приводит к значительным ошибкам выхода 
МЛА на навигационную точку, которые могут превышать 
единицы километров. Таким образом, точность автоном-
ного определения координат местоположения летатель-
ного аппарата на борту без коррекции погрешностей ра-
боты навигационных систем затрудняет действия экипа-
жа по выполнению полетного задания. В качестве источ-
ников информации для коррекции текущих координат 
местоположения МЛА используются спутниковые навига-
ционные системы и радиотехнические системы дальней 
навигации. Системы подобного уровня нельзя считать 
абсолютно надежными, особенно в экстремальных си-
туациях. Наличие автономного, бортового средства, осу-
ществляющего с приемлемой точностью и быстродейст-
вием подстройку системы навигации МЛА, позволяет по-
высить его живучесть и выполнять поставленные задачи 
в экстремальных условиях [1]. 

В статье рассматривается технология реализации 
метода совмещения текущего радиолокационного изо-
бражения, полученного с помощью бортовой радиоло-
кационной станции (РЛС), с эталонным изображением, 
построенным на основе цифровой карты местности с 
известными географическими координатами. Это позво-
ляет осуществлять коррекцию текущих координат нави-
гационной системы МЛА без использования внешних 
источников информации. 

Постановка задачи.  Источником текущего изобра-
жения (РЛИ) является когерентная бортовая радиолока-
ционная станция (БРЛС) миллиметрового диапазона 
волн. БРЛС осуществляет передний обзор земной по-
верхности и формирует на выходе РЛИ в прямоуголь-
ных координатах, что позволяет использовать получен-
ное изображение в качестве основы для расчета коор-
динат местонахождения МЛА. Антенна БРЛС установ-
лена на гиростабилизатор по углам крена и тангажа, что 
исключает этап геометрической коррекции из предвари-
тельной обработки изображений. 

В качестве эталонного изображения используется 
модель РЛИ участка местности, полученная путем 
предварительного синтеза с помощью геоинформаци-
онной системы (ГИС) “Карта 2005” и с учетом парамет-

ров БРЛС. Результатом такого синтеза является РЛИ 
выбранного участка местности, содержащего наиболее 
информативные объекты. Данные  объекты и требуется 
найти на текущем изображении при совмещении изо-
бражений. Алгоритм синтеза требует больших вычисли-
тельных затрат, поэтому не рассчитан на использование 
в реальном времени и не является этапом совмещения 
изображений. Эта работа выполняется на этапе пред-
полетной подготовки МЛА. 

Текущее РЛИ представляет собой монохромное изо-
бражение, содержащее в себе информацию о радиоло-
кационном контрасте участка местности. Оно является 
полутоновым дискретизированным изображением, за-
данным в прямоугольной системе целочисленных коор-
динат с функцией яркости ),( yxFТИ , где Nx ,1= , 

My ,1=  - размерность изображения.  
Эталонное изображение радиолокационного контра-

ста участка местности  представляет собой полутоновое 
дискретизированное изображение в прямоугольной сис-
теме целочисленных координат с функцией яркости 

),( yxFЭИ , где Kx ,1= , Ly ,1=  - размерность изобра-
жения. Интенсивность текущего и эталонного изображе-
ний изменяется в интервале 255,0=ЭИF . 

Для центрального элемента разложения эталонного 
изображения ( )ЦЦ yx ,  известны прямоугольные гео-
графические координаты привязки на местности 
( )ГГ yx , . Данные координаты получены по электронной  
карте местности на этапе синтеза эталонного изображе-
ния. Начало системы прямоугольных координат нахо-
дится на борту МЛА. Для каждого элемента изображе-
ния известны размеры сторон участка местности в мет-
рах xS∆ , yS∆ .  

Предполагается, что этапу совмещения предшеству-
ет этап предварительной обработки изображений, на 
котором необходимо в максимальной степени подавить 
шумы в составе РЛИ, обнаружить и подчеркнуть грани-
цы полезных сигналов. Решение задач предваритель-
ной обработки  дано в частности в [2]. Сам этап совме-
щения выполняется в рамках корреляционно-
экстремальной системы навигации (КЭСН).  
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Отметим основные особенности функционирования 
КЭСН по полю радиолокационного контраста, влияющие 
на выбор метода совмещения изображений. 

Во-первых, координаты ЛА в пространстве при фор-
мировании текущего и эталонного изображений не сов-
падают. Кроме того, в реальных условиях функциониро-
вания КЭСН текущие координаты всегда известны с не-
которой ошибкой. Координатное рассогласование неиз-
бежно сопровождается геометрическими искажениями 
текущего и эталонного РЛИ. Для компенсации  указан-
ных искажений необходимо выполнить последовательно 
операции сдвига, поворота и масштабирования. Эти 
операции образуют четырехпараметрическую группу 
аффинных преобразований, которая в декартовой пря-
моугольной системе координат описывается выраже-
ниями: 

( ) 0sincos xyxax +β+β=′ , 

( ) 0cossin yyxay +β+β=′ , (1) 

где a  - параметр масштабирования; β - угол поворота; 

0x ,
0y  – параметры сдвига. 

Во-вторых, особенность формирования РЛИ заклю-
чается в том, что геометрические преобразования изо-
бражения обязательно приведут к радиометрическим 
преобразованиям изображения. Известно, что мощность 
отраженного радиолокационного сигнала, а, следова-
тельно, и яркость РЛИ сильно зависят от угла падения 
луча и дальности от источника излучения до отражате-
ля. Выполнить радиометрическую коррекцию эталонно-
го изображения в реальном времени невозможно из-за 
большого количества вычислительных операций. Ра-
диометрические искажения сглаживаются на этапе 
предварительной обработки [2]. 

В-третьих, распознаваемый эталонный объект дол-
жен описываться вектором признаков, инвариантных по 
отношению к его размерам, положению и ориентации. 
При этом вектор признаков должен обладать малой 
размерностью, так как количество возможных эталонных 
изображений может быть большим. 

Метод решения поставленной задачи.  Критери-
альные функции для оценки сходства изображений, ис-
пользуемые КЭСН, являются чувствительными к сдвигу, 
повороту и изменениям масштаба. Поэтому при разра-
ботке КЭСН для МЛА, где взаимные искажения изобра-
жений являются обычной ситуацией, необходимо ис-
пользовать критериальные функции, инвариантные к 
указанным типам искажений. Среди разнообразных ал-
горитмов выделения признаков изображения лучшие 
результаты позволяет получить метод моментных инва-
риантов Hu [3], основанный на выделении статистиче-
ских закономерностей, описывающих изображение. Ма-
тематической основой выделения инвариантных при-
знаков является теория алгебраических инвариантов. 
Эта теория исследует класс алгебраических функций, не 
изменяющихся при определенных преобразованиях ко-
ординат. 

Сущность метода заключается в следующем. Дву-
мерные степенные моменты )( qp + -го порядка от 
функции ),( yxf в декартовой прямоугольной системе 
координат задаются выражениями вида: 

( ) ,,2,1,0,,, …== ∫∫ qpdxdyyxfyxm
D

qp
pq

 (2) 

где D  - область изображения, занятого объектом, для 
которого вычисляются моменты или некоторый шаблон, 
если моменты строятся для всего изображения в целом. 

Для того чтобы сделать моменты инвариантными от-
носительно сдвига следует использовать центральные 
моменты: 

( ) ( ) ( ) 0,1, 2, ,, , ,
p q

pq

D

x x y y f x y dxdy p qµ == − −∫∫ …  (3) 

где 
00

01

00

10 ,
m

m
y

m

m
x ==  координаты центра тяжести  

(центра масс) области D .  Инвариантность в этом слу-
чае обеспечивается независимостью степенных произ-
ведений под знаком интеграла от сдвига. 

При обработке дискретных изображений можно за-
писать: 

( ) ( ) ( ), .
p q

pq
x y

x x y y f x yµ = − −∑∑  (4) 

Для того чтобы сделать эти моменты инвариантными 
относительно масштабирования следует перейти к без-
размерным моментам: 

1
2

00

.pq
pq p q

µ
η

µ
+ +

=  (5) 

И, наконец, для построения инвариантов относи-
тельно поворота строятся собственно инварианты Hu: 

02201 η+η=S  

( ) 2
11

2
02202 4η+η−η=S  

( ) ( )2
2103

2
12303 33 η−η+η−η=S  

( ) ( )2
2103

2
12304 η+η+η+η=S  

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

5 30 12 30 12

2 2

30 12 03 21

2 2

21 03 03 21 30 12 03 21

3

3

3 3

S η η η η

η η η η

η η η η η η η η

= − +
 + − + +
 

 + − + + − +
 

 (6) 

( )
( ) ( ) ( )( )[ ]2103123011

2
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2
1230

02206
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η−η=S
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2 2
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(3 )( )

( ) 3( )

( 3 )( ) 3( ) ( )

S η η η η
η η η η

η η η η η η η η

= − +
 + − + − 

 − − + + − + 

 

Таким образом, на  основе изложенного выше мето-
да можно выделить вектор инвариантных признаков  

ЭИP  эталонного РЛИ и вектор 
ТИP  соответствующей 

области текущего РЛИ, каждые из которых состоят из 
значений инвариантных моментов 71 SS − . На основа-
нии данных признаков может быть получена система 
корреляционной привязки изображений, которая позво-
лит рассматривать не полный растр изображений, а 
только соответствующий ему вектор признаков, инвари-
антный к взаимному сдвигу, повороту и масштабирова-
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нию изображений в определенных пределах. Малый 
размер вектора признаков позволит сформировать дос-
таточно большое количество эталонных изображений 
(ЭИ) под разными углами подхода МЛА и для разных 
высот.  

Для сравнения инвариантных признаков текущего и 
эталонного изображений в данной работе была исполь-
зована корреляционная функция (КФ) вида: 

( )
( )

( )
217

1

7

1

22

7

1

,

,
,







=
∑ ∑

∑

= =

=

i i
ii

i
ii

yxSS

yxSS
yxK , (7) 

где 

iS    - i -й момент эталонного изображения, 

iS  - i -й момент подобласти текущего изображения в 
положении ),( yx . 

КФ вычисляется для всех возможных положений ок-
на эталонного изображения размером LK ×  в преде-
лах окна текущего изображения MN × . Точка совме-
щения ),( mm yx  определяется максимальным значени-
ем КФ. 

Корреляционная функция ( )yxK ,  вычисляется для 
всех взаимных сдвигов окна эталонного изображения 
относительно текущего изображения в пределах окна 
(рис. 1). Координаты окна ( )maxmax, yx , в которых функ-
ция ( )maxmax, yxK  приобретает максимальное значе-
ние, и являются координатами точки наилучшего со-
вмещения РЛИ.. При размерах изображений LK ×  и 

MN × , MN =  количество точек вычисления ( )yxK ,  
равно: 

( )( )111 +−+−= NLNKT . (8) 
При больших размерах изображений количество вы-

числений функции ( )yxK ,  является значительным. В 
этом случае необходимо искать пути повышения произ-
водительности алгоритмов корреляционного совмеще-
ния изображений. 

Как отмечалось выше, ),( mnFЭИ  в реальном време-
ни сформировать невозможно, поэтому разработка 
КЭСН выполняется с условием, что ЭИ формируется на 
этапе предполетной подготовки МЛА. Следовательно, и 
вектор признаков 

ЭИP  также формируется заранее. 
Таким образом, при корреляционном совмещении 

будем вычислять только вектор признаков 
ТИP  соответ-

ствующей области ТИ. Моменты можно вычислить как 
по значениям функции яркости изображения ),( yxFТИ , 
так и по бинарному изображению ),( yxf , содержащему 
границы радиолокационно-контрастных  объектов. Зна-
чения точек, равные 1, соответствуют границе, а значе-
ния точек, равные 0, - области фона. При этом ),( yxf  
содержит только единичные значения и их координаты в 
изображении, а значения фона исключены, так как в дан-
ном случае не несут информации. При этом в несколько 
раз сокращается размерность изображения, так как коли-
чество точек фона превышает количество точек границ. 
Данную особенность изображения ),( yxf , прошедшего 
этап сегментации, можно использовать для вычисления 
моментов. В этом случае формула для вычисления мо-
ментов будет выглядеть следующим образом: 

1

, 0,1,2,...,,
I

p q
pq i i

i

p qx yµ
=

==∑  (9) 

где 
ii yx ,  - координаты единичной точки в ),( yxf ; I  - 

количество единичных точек. 
Вычисление моментов по формуле (9) обладает 

меньшей вычислительной сложностью по сравнению с 
формулой (3), так как значение I  намного меньше об-
щего числа точек изображения (области D ). Кроме того, 
в формуле (9) отсутствует операция умножения на зна-
чение функции яркости. 

Другим способом повышения производительности 
алгоритмов совмещения может быть последовательное 
снижение разрешения большего изображения,  с после-
дующим иерархическим вычислением корреляционной 
функции ( )yxK , . В обычных алгоритмах совмещения 
значение ( )yxK ,  вычисляется при всех возможных по-
ложениях эталонного изображения относительно теку-
щего. Однако очевидно, что точные вычисления имеет 
смысл производить только для небольшого числа точек 
вблизи максимума корреляционной функции. Возможно 
использование двухэтапного алгоритма получения КФ. 

На первом этапе работы алгоритма выполняется сни-
жение разрешения изображения с помощью замены каж-
дых ts×  элементов разложения так называемым бло-
ком, яркость которого вычисляется как средняя яркость 

ts×  элементов. Для полученного изображения с пони-
женным разрешением и ЭИ вычисляется корреляционная 
функция и находятся координаты взаимного положения 
изображений, соответствующие ее максимуму. 

На втором этапе вычисляется корреляционная 
функция между эталонным и частью текущего изобра-
жения, ограниченной областью, смещенной на 

11, yx ∆∆  
относительно максимума, найденного на первом этапе в 
меньшую сторону и 

22 , yx ∆∆  в большую сторону. Коор-
динаты максимума ( )yxK , , найденные на втором эта-
пе, и являются координатами точки совмещения изо-
бражений. 

Объем вычислений J  при использовании этого ал-
горитма можно оценить следующим образом: 

BPAJ T+= , (10) 
где A - объем вычислений  на первом шаге алгоритма; 

TP  - вероятность превышения порога на первом этапе 
(т. е. вероятность нахождения точки, которая будет об-
рабатываться на втором этапе); B  - объем вычислений 
на втором этапе алгоритма. 

С точки зрения быстродействия данный алгоритм 
обладает недостатком, связанным с необходимостью 
вычисления средней яркости блока. Поэтому  авторами 
предлагается модифицировать алгоритм следующим 
образом. 

На первом этапе работы алгоритма выполняется вы-
числение корреляционной функции ( )yxK ,  с шагом по 
осям x  и y  больше единицы: tysx =∆=∆ , . Второй 
этап выполняется аналогично методу, рассмотренному 
выше. 

Количество вычислений корреляционной функции в 
данном алгоритме можно оценить по следующей фор-
муле: 

( ) ( )
( )( )

2

1 2 1 2

1 / 1 /

1 1

T K N s L N t

x x y y

= − + − + +      
∆ + ∆ + ∆ + ∆ +

, (11) 

где LK × - размерность изображения; ts×  - шаг изме-
нения  координат  для  вычисления  корреляционной функ- 
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а) Текущее РЛИ       б) Эталонное РЛИ     в) Результат совмещения 

Рис. 1.   Корреляционное совмещение изображений 

 
ции первого этапа алгоритма; 1 2 1 2Δ ,Δ Δ ,Δ x x y y  - сме-
щение границ окна вычисления корреляционной функции 
второго этапа относительно максимума первого этапа. 

Процент снижения объема вычислений можно вы-
числить по формуле: 

2

1

(1 ) 100
T

k
T

= − ⋅ . (12) 

В ходе практических исследований по совмеще-
нию РЛИ с помощью корреляционной функции на 
основе инвариантных моментов возникла необходи-
мость отбраковки ложных результатов совмещения. 
Для этого предлагается использовать следующий 
механизм. 

По полученным оценкам корреляционной функ-
ции ( )yxK ,  вычисляется среднеквадратическое от-
клонение 

kσ  и формируется пороговое значение 

kσ⋅α=∆ , где α  - коэффициент, значение которого 
устанавливается экспериментально ( в ходе практи-
ческих исследований определено оптимальное зна-
чение коэффициента 2.1=α ). Решение о ложном 
совмещении принимается при условии: 

,),( maxmax ∆<yxK  (13) 

где ),( maxmax yxK  - максимум корреляционной 
функции. 

На рис. 1 приводятся примеры эталонного и те-
кущего изображений (а, б) и результат их корреля-
ционного совмещения (в). 

Заключение. Таким образом, разработан алгоритм 
корреляционного совмещения текущего и эталонного 
РЛИ на основе моментов, инвариантных к сдвигу, пово-
роту и изменению масштаба изображений.  

Для данного алгоритма разработаны процедуры 
повышения производительности на основе вычисле-
ния моментов для контурных изображений и двух-

уровневое вычисление корреляционной функции. 
Кроме того, разработана процедура повышения на-
дежности совмещения информативных участков на 
текущем и эталонном РЛИ, представленных векто-
рами инвариантных моментов, за счет отбраковки 
ложных результатов совмещения. 

При этом получены следующие основные резуль-
таты: 

- значительно повышено быстродействие привяз-
ки текущих координат местоположения МЛА к гео-
графическим координатам; 

- обеспечена корреляционная привязка в услови-
ях координатного рассогласования местоположения 
МЛА в различных точках пространства, которое не-
избежно возникает при формировании  текущего и 
эталонного изображений; 

- за счет работы разработанного алгоритма ком-
пенсируются погрешности измерений датчиков кур-
са, высоты  и географических координат   МЛА, что 
повышает живучесть летательного аппарата в экс-
тремальных условиях. 
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Рассматривается один из лучших на сегодняшний день метод 
цифрового сжатия звукового сигнала – ААС (Advance Audio 
Coding – усовершенствованное звуковое кодирование). Приводятся 
структурные схемы кодеров и декодеров, соответствующих раз-
личным версиям стандарта кодека, при этом особое внимание 
уделяется кодирующей части кодека. На примере разработанной в 
ЗАО «НИИР-КОМ» усовершенствованной версии кодека ААС – 
НЕ-ААС (High Efficiency) рассматривается вопрос позиционирова-
ния данного продукта на рынке мультимедийных услуг. 

УДК 621.396.7 

AAC – ПРОГРЕССИВНЫЙ МЕТОД ЦИФРОВОГО КОДИРОВАНИЯ ЗВУКА 

Иртюга В.А. 

 
Введение 

Стандарт звукового сжатия звукового 
сигнала ААС (Advance Audio Coding – 
усовершенствованное звуковое кодирование) 
был разработан группой компаний Fraunhofer 
IIS, AT&T, Sony и Nokia. По результатам этой 
работы в апреле 1997 года стандарт кодека 
был официально опубликован в составе ме-
ждународного стандарта MPEG-2 (ISO/IEC 
13818, часть 7 «ААС») [1]. 

С самого начала AAC позиционировался, как эффек-
тивная замена распространенному стандарту звуковой 
обработки MP3, разработанному в рамках стандарта 
MPEG-1 (в части «Аудио», уровень 3), что и было с успе-
хом достигнуто благодаря нововведенным алгоритмам и 
усовершенствованиям, использованным при разработке 
стандарта кодека. Исходя из анализа результатов сравни-
тельных испытаний, можно утверждать, что для всех ско-
ростей битового потока до 192 кбит/с (на канал) декодер 
ААС дает более качественный звуковой сигнал, чем деко-
дер MP3. Отметим, что сравнивать качественные характе-
ристики кодеков выше указанной границы скорости стано-
вится существенно сложнее, так как при потоке более 192 
кбит/с на канал отличия от оригинального сигнала трудно-
различимы для обоих кодеков и требуют уже тонкого под-
бора тестового аудиоматериала и наличия большого коли-
чества высокопрофессиональных музыкальных экспертов. 

Как и во многих стандартах подобного рода, собст-
венно стандартизации подвергнута только декодирующая 
часть кодека, что оставляет разработчикам и производи-
телям поле для конкуренции и совершенствования вы-
пускаемых ими кодеров. В настоящее время существует 
несколько реализаций стандарта ААС. В частности, мож-
но упомянуть разработанный компанией Apple ААС-
кодер, входящий в состав пакета i-Tunes, бесплатно рас-
пространяемый кодек FAAC/FAAD2, а также ААС-кодек, 
разработанный в ЗАО «НИИР-КОМ». По результатам 
испытаний последнего из указанных кодеков можно ска-
зать, что ААС-поток скоростью от 24 кбит/с соответствует 
качеству FM-стереотрансляции, поток от 32 кбит/с - каче-
ству Audio-CD, а поток 128 кбит/с - сравним по качеству 
восстановленного сигнала с шестиканальным звуком 
стандарта "Dolby Digital Surround EX". 

В настоящее время ААС получил свое развитие в 
стандарте MPEG-4 (ISO/IEC 14496, часть 3, подчасть 4 
«Общее кодирование звука») [2]. При этом новый стан-
дарт является только дополнением к уже существующим 
и описанным в MPEG-2 алгоритмам звуковой обработки, 
а не отменяет его. В частности, профиль AAC-LC (low 
complexity - упрощенный профиль) описан только в стан-

дарте MPEG-2, являясь при этом базовым для нового 
высокоэффективного варианта кодека - HE-AAC (High 
Efficiency). 

На настоящий момент существуют две версии расши-
рения кодека ААС: «НЕ-ААС v.1» и «НЕ-ААС v.2». Первая 
версия (v.1) использует технологию спектрального «дуб-
лирования» (replication) нижней части спектра звукового 
сигнала в верхнюю: данный алгоритм носит название  
SBR – Spectral Band Replication. Вторая версия (v.2) пол-
ностью включает в себя всю функциональность первой и 
расширяет ее с помощью алгоритма параметрического 
кодирования стереосигнала, этот алгоритм носит назва-
ние Parametric Stereo (PS). 

Структура кодирующего устройства. На рис. 1 при-
ведена структурная схема кодера AAC. Отметим, что 
здесь и далее под понятиями «звуковой сигнал» и 
«спектр звукового сигнала» подразумеваются соответст-
венно дискретизированный звуковой сигнал и дискретный 
спектр дискретизированного звукового сигнала. 

Регулировка усиления (Gain control). Данный модуль не 
является обязательным в структуре кодека и предназначен 
для регулировки уровней звукового сигнала. На стороне 
кодера происходит поблочная регулировка уровня звуково-
го сигнала и передача декодеру информации, необходи-
мой для восстановления исходного соотношения.  В состав 
данного модуля входит 4 полифазных квадратурных 
фильтра (PQF), обеспечивающих четырехполосное разде-
ление спектра сигнала с последующим контролем уровня в 
каждой из четырех полос во временной области. 

Психоакустическая модель вычисляет максимальные 
значения ошибок, маскируемых (то есть незаметных для 
человеческого уха) основным сигналом. Это так называе-
мые пороги ошибок, превышение которых будут заметны 
при воспроизведении декодированного звукового сигнала. 
В [1] приведены таблицы (табл. С.1-С.24 в информацион-
ном Приложении С), в соответствии с которыми произво-
дятся вычисления указанных порогов. Кроме этого в блоке 
психоакустической модели осуществляется выбор типа и 
длины взвешивающего окна, используемого в дальнейшем 
непосредственно перед МДКП-преобразованием (см. ниже). 
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Рис. 1. Схема кодера ААС 

 

Отметим, что выбор осуществляется между двумя 
типами окон – Кайзера-Бесселя и синусным. Выбор 
длины взвешивающего окна и, соответственно, длины 
МДКП для одного кадра осуществляется исходя из 
следующих альтернатив: 2048 либо 256 при длине 
кадра 1024 отсчета или 1920 либо 240 при длине кадра 
960 отсчетов. Короткие преобразования (256 и 240) 
осуществляются на том же интервале кадра 8 раз под-
ряд, при этом используются соответствующие короткие 
взвешивающие окна. При обнаружении участка резкого 
изменения уровня сигнала с целью локализации этой 
динамической особенности данный блок выносит ре-
шение о применении коротких взвешивающих окон. 
Здесь же происходит оценка количества бит, необхо-
димых для кодирования очередного анализируемого 
кадра.  

МДКП – метод модифицированного косинусного 
преобразования (MDCT – Modified Discrete Cosine 
Transform). МДКП осуществляет преобразование вре-
менного звукового сигнала в частотную область. Фор-
мула преобразования выглядит следующим образом: 
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Xk -- значения спектральных компонент, 
xn -- отсчеты входного сигнала, 
wn -- коэффициенты взвешивающего окна, 
n – временной индекс, 0 ≤ n ≤ 2N-1, 
k -- частотный индекс, 0 ≤ k ≤ N-1, 
2N -- длина окна преобразования. 
Здесь размерность входного сигнала в два раза 

больше размерности выходного. Это связано с тем, что 
МДКП в отличие, например, от обычного косинусного 
преобразования работает с перекрывающимися (на 
50%) областями сигнала. Этим решается или, по край-
ней мере, ослабляется проблема блочности, то есть, 
появления немаскируемых артефактов на границах пре-
образования при последовательной обработке сигнала, 
длительность которого больше, чем длина окна исполь-
зуемого преобразования [3-5]. Кроме этого, для предот-
вращения разрывов фазы на границах окна преобразо-
вания и, как следствие, появления мешающих артефак-
тов в этих областях, в алгоритм ААС вводятся взвеши-
вающие временные окна. Решение о длине окна и типе 
окна, как уже было сказано, принимается в блоке психо-
акустической модели кодека. 

Метод временного преобразования формы шума 
квантования (TNS - Temporal Noise Shaping). Данный 
модуль служит для борьбы с последствиями процедуры 
квантования сигнала, что проявляется, например, в час-
том появлении немаскируемых, то есть различимых че-
ловеческим ухом, пре-эхо сигналов при наличии в сиг-
нале резких фронтов, особенно характерных для рече-
вых сигналов. Суть метода состоит в том, чтобы на ос-
нове спектрального анализа звукового сигнала предска-
зать ошибку квантования (forward prediction или опере-
жающее предсказание) и ввести ее в сигнал (“вычесть” 
ее). Таким образом, при восстановлении сигнала немас-
кируемые артефакты, вызванные квантованием, будут 
частично подавлены [6]. 

Совмещенное стерео (Joint stereo): Intensity-стерео 
или M/S-стерео. Данный модуль служит для сокращения 
информационной избыточности, обусловленной высо-
кой корреляцией между левым и правым каналами сте-
реосигнала. При этом метод Intensity-стерео является 
алгоритмом сжатия с потерей информации, а M/S – ал-
горитмом без её потери. Соответствующему блоку де-
кодера передается информация о выбранном типе сте-
реокодирования. Алгоритм Intensity использует корре-
ляционную зависимость между верхними частями спек-
тров стереопары звукового сигнала. При этом в выход-
ной поток передаются нижние части спектров левого и 
правого каналов в полосе до 6 кГц, а оставшаяся верх-
няя часть полосы передается в виде масштабированной 
невосстанавливаемой на стороне декодера суммы спек-
тров левого и правого каналов. Алгоритм M/S (mid-
dle/side = среднее/разность) анализирует возможность 
передачи вместо сигналов левого (L) и правого (R) ка-
налов пары M=(L+R)/2 и S=(L-R)/2 с точки зрения мини-
мизации выходного битового потока. При этом оценива-
ются распределения мощностей для обоих вариантов и 
выносится решение о передаче пары L/R либо M/S. 

Блок покадрового предсказания (Prediction). Дан-
ный модуль используется для сокращения информа-
ционной избыточности, связанной с высокой степенью 
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корреляции между спектрами последовательных кад-
ров. При этом на стороне кодера используется так на-
зываемый алгоритм обратного предсказания (backward 
prediction), осуществляющий итеративное квантование 
и восстановление данных с целью предотвращения 
распространения ошибки предсказания. Добавим, что 
блок кадрового предсказания включается только тогда, 
когда при первоначальном анализе звукового сигнала 
на уровне психоакустической модели принимается ре-
шение об отсутствии в данном кадре резких переходов 
и участков «нестационарности спектра» (так называе-
мые transients). 

Блок масштабирования спектральных компонент 
(Scaling). В этом модуле, на стороне кодера, происхо-
дит умножение спектральных компонент на масштаб-
ные множители (scalefactors). Данная процедура ис-
пользуется для управления в частотной области фор-
мой шумов квантования (во временной области этим 
занимается блок TNS, см. выше). Сами масштабирую-
щие множители передаются вместе с потоком. Количе-
ство коэффициентов определяется разбиением спек-
тра сигнала на так называемые «масштабные полосы» 
(scalefactor bands), каждой из которых соответствует 
один коэффициент. 

Блок квантования (Quantization) - осуществляет 
неравномерное квантование спектральных компонент 
сигнала и разделен на 3 уровня. Верхний уровень за-
нимается вычислением количества бит, в которые нуж-
но «уложить» поток, проверяет не равны ли все спек-
тральные компоненты нулю и, если нет, вызывает про-
цедуру следующего уровня – так называемый внешний 
итеративный цикл, который в свою очередь вызывает 
процедуру внутреннего итеративного цикла. Внутрен-
ний цикл квантует входной вектор, увеличивая шаг 
квантования до тех пор, пока выходной вектор все еще 
укладывается в отведенные ему количество бит. После 
выполнения внутреннего цикла внешний цикл оцени-
вает искажения, вызванные последней итерацией 
квантования внутри каждой масштабной полосы (см. 
описание блока Scaling)  и, если ошибка больше поро-
говой, уменьшает значение масштабирующего коэф-
фициента для тех масштабных полос, в которых было 
допущено превышение порога ошибки. 

Блок хаффмановского кодирования (Haffman cod-
ing) представляет собой статистический кодер, рабо-
тающий с парами или квартетами передаваемых 
квантованных спектральных коэффициентов и с еди-
ничными значениями масштабных коэффициентов. 
Для этого предусмотрено 10 основных кодовых книг 
кодирования для спектральных компонент и одна для 
масштабных коэффициентов, различающихся между 
собою тем, над чем они определены (пары или квар-
теты значений), максимальным значением входных 
величин, а также знаковостью самой кодовой книги 
(знаковая или беззнаковая). Порядок кодирования 
спектральных коэффициентов – от нижней частоты к 
верхней. 

Блок формирования битового потока (Bitstream 
formatter). Данный блок компонует выходной битовый 
поток, который включает в себя следующие основные 
типы управляющей информации: 

- квантованные спектральные коэффициенты звуко-
вого сигнала,  

- масштабирующие коэффициенты модуля "Scaling", 
- информация для восстановления входных уровней 

звукового сигнала в случае использования на стороне 
кодера блока "Gain control", 

- информация о типе и длине использовавшихся 
взвешивающих окон, 

- информация, необходимая для декодирования 
временно'го преобразования формы шума (TNS), 

- информация об использовавшемся типе объеди-
ненного стерео, 

- информация об использовавшихся на стороне ко-
дера параметрах хаффмановского кодирования. 

Структура декодирующего устройства.  Декодиро-
вание осуществляется в обратном (относительно коди-
рования) порядке. Одноименные блоки на рис. 2 пред-
ставляют собой соответствующие декодеры. На вход 
декодера поступает упакованный битовый поток, основ-
ная часть которого состоит из квантованных и закодиро-
ванных с помощью хаффмановского кодера спектраль-
ных компонент. 

 

 
Рис. 2. Схема декодера ААС 

Вектор развития стандарта звукового кодека ААС 
можно обозначить с помощью таких символических 
формул: 
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Рис. 3. Общая схема кодера HE-AAC v.1 (SBR) 

 
«HE-AAC v.1» = «AAC» + «SBR» 
«HE-AAC v.2» = «AAC» + «SBR» + «PS» 
Метод спектрального дублирования или от-

ражения (SBR – Spectral Band Replication)  основы-
вается на двух вводимых в рамках данной концепции 
качественных постулатах: 

1. В верхней части спектра звукового сигнала со-
держится в значительной степени избыточная с точки 
зрения слухового восприятия информация. Для слу-
хового восприятия важны только мощностные харак-
теристики высокочастотных составляющих, а фазо-
вые соотношения могут быть искажены без потери 
воспринимаемого качества восстановленного звуко-
вого сигнала. 

2. На некотором временном интервале существует 
высокая корреляционная зависимость между мощно-
стными характеристиками верхней и нижней полови-
нами спектра звукового сигнала. 

На рис. 3 приведена общая схема HE-AAC кодера 
первой версии.  

Суть SBR-алгоритма состоит в том, чтобы не передавать 
полностью верхнюю половину спектра (коэффициенты 
МДКП) звукового сигнала. Вместо этого передается инфор-
мация о мощности спектральных компонент отдельных под-
полос верхней половины спектра. Кроме этого на стороне 
передачи анализируется мощность шумовых составляющих 
этих подполос и их уровень также передается декодеру для 
возможности восстановления исходного отношения сиг-
нал/шум.  Мощность высокочастотных спектральных компо-
нент оценивается линейным предсказателем 2-го порядка с 
помощью матрицы ковариаций огибающих спектра. Как видно 
из рис. 3, SBR-кодер работает с непрореженным по времени 
сигналом, в то время как на AAC-кодер подается уже проре-
женный в два раза сигнал (блок "Прореживание"). Важно от-
метить, что блок прореживания должен обладать некоторой 
"интеллектуальностью", а именно, содержать в себе НЧ-
фильтр, предотвращающий зеркальное наложение верхней 
половины спектра на нижнюю при осуществлении собственно 
самого прореживания. Помимо перечисленных алгоритмов 
SBR-кодер отслеживает и оценивает возможность возникно-

вения в высокочастотной части спектра мощных индивиду-
альных узкополосных сигналов (в стандарте они именуются 
"синусоидальными компонентами”), образующихся, напри-
мер, вследствие возникновения в звуковом сигнале участков 
нестационарности спектра (так называемые "transients"). Ин-
формация о таких компонентах спектра также передается 
декодеру. Таким образом, SBR-декодер получает следующую 
информацию для восстановления звукового сигнала: 

- мощностные коэффициенты подполос верхней поло-
вины спектра декодируемого сигнала (так называемые 
огибающие спектра); 

- мощностные коэффициенты шума для восстановле-
ния соотношения сигнал/шум; 

- положение и мощность индивидуальных узкополос-
ных сигналов, не поддающихся линейному предсказанию. 

Заметим, что данная информация об огибающих спек-
тра передается не напрямую, а в виде разностей ориги-
нальных и предсказанных значений. Поэтому на стороне 
декодера вновь осуществляется линейное предсказание 
по низкочастотной части спектра, получаемой от AAC-
декодера, после чего производится восстановление (по 
мощности) огибающих верхней половины спектра сигнала. 

Таким образом,   полностью   передается  только  ниж-
няя   часть   спектра    сигнала,  а высокочастотные состав-
ляющие восстанавливаются  по сопроводительной  состав-
ляющей,   занимающей  лишь  небольшой  процент  переда-
ваемой  информации.   Технология  SBR  получила   широ-
кое признание и существует множество источников, кроме 
самого стандарта [2], в которых можно почерпнуть более 
подробную информацию о деталях этого алгоритма. Это 
прежде всего сайт компании Coding Technologies 
(www.codingtechnologies.com/products/sbr.htm), а также 
следующий ряд статей по этой теме: [7-10]. 

Параметрическое стерео кодирование (PS - Para-
metric Stereo)  осуществляет преобразование стереосиг-
нала в моносигнал (downmix), сопровождая его дополни-
тельным набором параметров, позволяющих на стороне 
декодера восстановить стереообраз. Данное преобразова-
ние относится к классу кодирования с информационными 
потерями. На рис. 4 изображена схема PS-кодера. 

 

 
Рис. 4. Схема PS-кодера 
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Рис. 5. Схема кодера HE-AAC v.2 

 
В блоке "Parameter estimation" осуществляется оценка 

следующих четырех типов параметров: 
- межканальные разности уровней (IID - Inter-channel In-

tensity Differences); 
- межканальные разности фаз (IPD - Inter-channel Phase 

Differences); 
- общий фазовый сдвиг (OPD - Overall Phase Difference); 
- межканальная когерентность (IC - межканальная коге-

рентность). 
Последний параметр (IC) измеряется как максимум 

кросс-корреляции  функции фаз или времени. Перечис-
ленных параметров достаточно для того, чтобы восстано-
вить стереообраз на стороне приема. Для восстановления 
этого стереообраза без заметных на слух искажений под 
поток этой дополнительной информации достаточно от-
вести 9-10 кбит/с. При этом в канале будет передаваться 
только моносигнал (после процедуры преобразования мо-
но-стерео). Перечисленные 4 параметра квантуются (блок 
"Parameter quantization") и кодируются как дополнительные 
части монопотока (в блоке "Bit stream multiplexer") таким 
образом, чтобы обеспечить обратную совместимость при 
воспроизведении данного потока моно-кодеками, игнори-
рующими эту дополнительную информацию. Более под-
робно с технологией параметрического стереокодирования 
можно ознакомиться, например, в [11-14]. 

Общая схема HE-AAC-кодека второй версии, вклю-
чающего в себя кодеры Spectral Band Replication (SBR) и 
Parametric Stereo (PS) приведена на рис. 5: 

Заметим здесь еще раз, что кодеры PS и SBR работа-
ют с двойной частотой дискретизации сигнала относитель-
но кодера ААС. 

В заключение отметим еще раз, что в ЗАО «НИИР-
КОМ» разработан звуковой кодек, совместимый со стан-
дартом HE-AAC v.1. Испытания, проведенные специали-
стами этой фирмы, подтвердили превосходство стандарта 
ААС над самым популярным на сегодняшний день форма-
том сжатия звука МР3 для всех скоростей кодирования и 
всех типов звуковых сигналов. При этом установлено, что 
при скорости цифрового потока 24 кбит/с кодек HE-ААС в 
состоянии обеспечить качество FM-стереовещания, а при 
скорости 32 кбит/с - качество Audio-СD. Направление 
дальнейших работ по совершенствованию этого продукта 
связано с созданием кодека, поддерживающего техноло-
гию параметрического стереокодирования (PS) и, следова-
тельно, совместимого с версией НЕ-ААС v.2, что безуслов-
но позволит добиться повышения качества звука при за-

данной скорости цифрового потока, либо осуществлять 
передачу звука в каналах с меньшей пропускной способно-
стью, сохраняя при этом качественные характеристики 
передаваемого звукового сигнала.  
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Дано описание объектного и амплитудно-временного музы-
кальных форматов и методов перевода музыкальной информации 
из формата в формат. Описан программно-технический комплекс, 
позволяющий производить соответствующие преобразования 
музыкальной информации, математической основой которого яв-
ляется аппарат непрерывных вейвлет-преобразований с использо-
ванием нестандартных вейвлет-функций. Приводится методика 
формирования базисных вейвлетов, описан эксперимент и интер-
претация полученных результатов. 

УДК 519.6 

МЕТОД ПРЕОБРАЗОВАНИЯ ФОРМАТОВ МУЗЫКАЛЬНОЙ ИНФОРМАЦИИ 

Фадеев А.С. Кочегурова Е.А. 

 

Введение 

Быстрый рост информационных 
технологии сделал возможным программные 
и аппаратные реализации многих прикладных 
математических задач, в том числе, 
связанных с обработкой аудиозаписей. 
Большое внимание уделяется вопросам 
сжатия, фильтрации, линейной и нелинейной 
обработки, а также вопросам преобразования 
форматов современных мультимедийных 
систем. Рассмотрение многих вопросов, требующих 
больших вычислительных мощностей, становится воз-
можным лишь с появлением современных высокопроиз-
водительных ЭВМ. Решаются задачи классификации, 
распознавания и формирования объектных форматов, в 
том числе для графических систем. Обработке музыкаль-
ной информации уделяется не столь много внимания. 

Музыкальной можно назвать воспроизводимую ин-
формацию, воспринимаемую человеком на слух, кото-
рую можно записать в виде нотных партитур. Музыкаль-
ное произведение — это записанный нотами на анало-
говых, цифровых или иных носителях конечный фраг-
мент потока музыкальной информации. 

По аналогии с графическими цифровыми форматами 
любое музыкальное произведение можно представить в 
виде объектного и амплитудно-временного форматов. 

Наиболее популярным объектным форматом музыки 
является нотная запись. Она представляет собой сово-
купность объектов (нот, пауз, знаков альтерации и др.) с 
определенным набором свойств: длительность, высота, 
уровень громкости, временные значения (Рис.1.). Муль-
тимедийные системы достаточно часто используют 
формат MIDI (Musical Instrument Digital Interface), пред-
ставляющий собой объектное описание партий музы-
кальных инструментов. Отличительной особенностью 
объектного формата является чрезвычайно малый раз-
мер файлов и гибкость музыкального произведения. 

Для воспроизведения музыкального произведения, 

записанного в MIDI-формате, необходимо использовать 
программно- и/или аппаратно-реализованные комплек-
сы. Разные мультимедийные системы могут воспроиз-
вести одно и то же объектное представление музыкаль-
ного произведения с отличиями, явно воспринимаемыми 
на слух. 

Амплитудно-временной формат музыкальных произ-
ведений не требует сложного программно-аппаратного 
обеспечения для воспроизведения музыки. При отсутст-
вии нелинейных искажений в системах воспроизведения 
амплитудно-временного формата все системы воспро-
изведут одно и то же музыкальное произведение иден-
тично. Наибольшую популярность среди аналоговых 
носителей информации получили грампластинки и ау-
диокассеты с магнитной лентой. Среди цифровых носи-
телей информации без сжатия наиболее популярны 
компакт-диски формата CD-DA (Compact Disk Digital Au-
dio) и файлы Wave (Microsoft Waveform data). Музыкаль-
ная информация форматов Wave и CD-DA представле-
на в виде решетчатой функции стандарта PCM (Pulse 
Code Modulation — импульсно-кодовая модуляция). 
Наиболее часто цифровые музыкальные форматы ис-
пользуют частоту дискретизации сигнала 44100 Гц с 
количеством уровней квантования 216. Такие параметры 
позволяют передавать музыкальные записи без воспри-
нимаемых на слух искажений. На рис.2 приведено ам-
плитудно-временное представление (АВП) фрагментов 
мелодии фортепианной полифонии В.А.Моцарта.  

 

 

         
а)         б) 

Рис.1. Визуализированное объектное представление фрагмента мелодии фортепианного произведения  
В.А. Моцарта: а) нотная запись; б) представление Cakewalk Piano Roll. 
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Рис. 2. Амплитудно-временное представление мелодии В.А. Моцарта: фрагмента продолжительностью 2,0 с 
(сверху); фрагмента продолжительностью 0,3 с (снизу). Вдоль оси ординат отложены значения амплитуды. Ось 
абсцисс (здесь и далее) представляет собой ось времени. 

 
Одним из недостатков амплитудно-временных фор-

матов является большой объем цифровых данных по-
лучаемых при хранении и обработке музыкальных про-
изведений Так, полифония В.А. Моцарта продолжитель-
ностью 11 минут в MIDI формате занимает 43Кб, а в 
формате Wave - 69,5 Мб.  

Соответственно двум форматам представления му-
зыкальных произведений, возможны два типа преобра-
зований: прямое, позволяющее объектный формат му-
зыкального произведения преобразовать в амплитудно-
временной, и обратное, позволяющее по амплитудно-
временному формату получить объектный. 

Задача преобразования объектного формата в ам-
плитудно-временной (прямое преобразование) решена, 
и активно используется с 80-х годов XX века многими 
музыкальными синтезаторами. 

Однако, актуальна и обратная задача, согласно ко-
торой необходимо амплитудно-временной формат зву-
козаписи преобразовать в объектный.  Например, по 
звукозаписи получить нотные партитуры всех звучащих 
инструментов. Область применения такого преобразо-
вания обширна:  

•  восстановление архивных звукозаписей; 
•  нотное представление игры виртуозов-исполни-

телей и композиторов; 
•  уменьшение объемов звуковых данных; 
•  редактирование партий музыкальных инструментов; 
•  создание караоке-произведений; 
•  процесс обучения. 
На сегодняшний момент рынок программных продук-

тов не предлагает программных решений, способных 
выполнить преобразование амплитудно-временного 
формата музыкального произведения в объектное. А 
единственной технологией осуществления преобразо-

вания является слуховой анализ музыкального произве-
дения с последующим рутинным подбором музыкантом-
аранжировщиком партий каждого инструмента, входя-
щего в состав произведения [1]. 

В данной работе приведено описание программно-
технического комплекса, выполняющего формирование 
аудио-данных в объектном формате с последующим 
преобразованием их в амплитудно-временной формат и 
снова в объектный.  Структурная схема комплекса при-
ведена на рисунке (Рис.3). Комплекс включает в себя 
ряд технических и программных компонентов, обозна-
ченных на схеме отдельными блоками. Стрелками обо-
значены возможные направления и пути передачи ин-
формации. Каждый элемент схемы снабжен подписью с 
названием программного пакета, дополняющего функ-
ции технического устройства. 

Программно-аппаратный комплекс выполнен на базе 
персонального компьютера с использованием ориги-
нальных программных модулей, разработанных и реа-
лизованных в средах Borland Delphi и C++ Builder. Кроме 
самостоятельно разработанных программ, используется 
коммерческое программное обеспечение сторонних 
производителей. Каждый блок, обозначенный на схеме, 
имеет аппаратную (утолщенный контур на рисунке) либо 
программную реализацию и выполняет определенные 
функции. Реализация отдельных блоков рассмотрена в 
[1, 2]. 

Функционально блоки установки объединены в три  
модуля: 

•  модуль формирования музыкального фрагмента; 
•  модуль математических преобразований; 
•  модуль идентификации и распознавания музы-

кальных объектов. 
Рассмотрим работу и функции каждого модуля. 

 

 

Рис. 3. Структурная схема программно-аппаратного комплекса 
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Модуль формирования музыкального фрагмента 
предназначен для создания экспериментальных сигналов 
и фрагментов музыкальных произведения для дальней-
шей автоматизированной обработки. Модуль позволяет 
сгенерировать музыкальный фрагмент в требуемом 
формате.  В блоке секвенсора Sonar 4.0 фирмы Cakewalk 
формируется музыкальный фрагмент в объектном пред-
ставлении (в виде команд интерфейса MIDI). При помощи 
программы-секвенсора Sonar формируются партии всех 
музыкальных инструментов произведения и объединяют-
ся в законченную музыкальную композицию. Все опера-
ции совершаются в объектном виде с объектами MIDI. 
Управление секвенсором осуществляется при помощи 
блока управления. Блок управления Yamaha PSR-620 
представляет собой аппаратно-реализованное устройст-
во, формирующее команды MIDI-интерфейса. Блок 
управления имеет большое количество органов управле-
ния, в том числе MIDI-клавиатуру, состоящую из 56 кла-
виш, идентичных клавиатуре фортепиано. Таким обра-
зом, сформированное музыкальное произведение в MIDI-
формате с выхода блока секвенсора поступает на вход  
музыкального синтезатора. 

Музыкальный синтезатор выполняет процедуру 
преобразования объектного представления музыкаль-
ной информации в амплитудно-временное. На выходе 
блока формируется решетчатая функция f(t), соответст-
вующая АВП сигнала. Частота дискретизации сигнала 
f(t) υд=44100 Гц,  количество уровней квантования 
N=216=65536. 

Музыкальный синтезатор может быть реализован как 
программно, так и аппаратно. В качестве музыкального 
синтезатора данной установки используется программ-
ный синтезатор Yamaha S-YXG50. Он способен воспро-
изводить голоса 625 музыкальных инструментов и фор-
мировать многоголосное произведение, с одновремен-
ным звучанием до 512 нот.  

Для дополнительной обработки дискретизированный 
сигнал f(t) поступает с выхода блока музыкального синте-
затора на вход блока цифрового музыкального процес-
сора (ЦМП). В данной установке функции музыкального 
процессора выполняет программный продукт Sony Sound 
Forge 7.0. И хотя этот ПП достаточно дорогостоящий и 
обладает сложным интерфейсом, он наиболее функцио-
нален из предлагаемых на рынке музыкального ПО. Му-
зыкальный процессор используется для:  

•  линейной и нелинейной обработки сигнала в циф-
ровом виде; 

•  визуализации амплитудно-временного представ-
ления сигнала и его фрагментов; 

•  воспроизведения заданного фрагмента сигнала; 
•  выделения из сигнала f(t) фрагмента для построе-

ния вейвлет-функции fw(t); 
•  сохранения и восстановления сигнала на носите-

лях информации. 
Звуковое воспроизведение сформированного и об-

работанного сигнала осуществляется при помощи циф-
ро-аналогового преобразователя звуковой карты ком-
пьютера и динамических акустических систем. 

Модуль математической обработки является ос-
новой вычислительного эксперимента и предназначен 
для формирования по АВП сигнала f(t) его амплитудно-

частотно-временного представления (АЧВП) Wf’(τ,s), 
описывающего мелодическую линию каждого музыкаль-
ного инструмента. 

Модуль математической обработки состоит из двух 
основных программных блоков: 

•  блок непрерывных вейвлет-преобразований (НВП); 
•  блок обработки результатов НВП. 
Блок непрерывных вейвлет-преобразований 

осуществляет непрерывное вейвлет-преобразование 
дискретизированного сигнала f(t). Основу этого блока 
представляет программный модуль разработанный в 
среде Borland Delphi. Результатом НВП является дву-
мерный числовой массив, Wf(τ,s) описывающий ампли-
тудно-частотно-временные характеристики исследуемо-
го сигнала: 

, ,( , ) , ( ) ( ) .s sWf s f w f t w t dtτ ττ
∞

−∞

= = ∫  

Качественно, результаты НВП в значительной степе-
ни зависят от выбора функции материнского вейвлета 
w(t) [3]. Семейство вейвлет-функций ws,τ(t) получают на 
основании материнского вейвлета w(t) или fw(t) масшта-
бированием его параметром s и сдвигом на величину τ: 

,
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Варьируя параметрами масштабирования s и смеще-
ния τ, достигают необходимой локализации как в частот-
ной, так и во временной областях соответственно [4,5]. 

Семейства вейвлет-функций, основанные на различ-
ных материнских вейвлетах, обладают различными изби-
рательными способностями, как в области частоты, так и 
времени. Так как операция свертки, лежащая в основе 
НВП, определяет степень корреляции двух функций (сиг-
нала f(t) и вейвлета fw(t)), то идентичные по форме функ-
ции сигнала и вейвлета дадут максимально возможные 
значения амплитуды в массиве результатов НВП. Это 
свойство использовано для формирования материнских 
вейвлетов, соответствующих различным музыкальным 
инструментам. Из аудио-записи звучания одной ноты му-
зыкального инструмента в блоке цифрового музыкально-
го процессора выбирается фрагмент длиной в 4 — 16 
периодов квазистационарный по амплитуде и частотному 
спектру. Количество периодов в звучании музыкального 
инструмента определяет избирательные способности 
материнского вейвлета. Кроме того, созданный вейвлет 
должен удовлетворять двум условиям [6]: 

∫
+∞

∞−

= 0)( dttfw и fw(t)→0, при t→∞ . 

В данной работе в соответствие музыкальным инст-
рументам созданы одноименные материнские вейвлеты, 
применение которых в НВП позволяет достичь высокой 
степени идентификации мелодии конкретного музы-
кального инструмента. Кроме того, использование в ка-
честве базиса НВП вейвлета определенного музыкаль-
ного инструмента позволяет получать информацию об 
объектах — нотах, а не о поведении спектра сигнала во 
времени. В то время как использование в качестве ба-
зиса НВП сигнала одной гармоники дает именно АЧВП 
сигнала в явном виде. Хотя стандартные функции мате-
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ринских вейвлетов не позволяют идентифицировать 
звучание определенного инструмента, в блоке НВП ком-
плекса реализована возможность их применения из 
библиотек ПП Mathcad и MatLab. 

Результаты НВП весьма специфичны, и, даже при 
визуальном анализе их графической интерпретации, 
могут трактоваться по-разному. На рис. 4 приведена 
графическая интерпретация результатов НВП мелодии 
В.А.Моцарта. Объектное представление этой же мело-
дии приведено на рис. 1.б. Ось абсцисс здесь соответ-
ствует оси времени, вдоль оси ординат отложены зна-
чения частоты, эквивалентные частотам нот фортепиа-
но. Темные точки соответствуют элементам массива 
Wf(τ,s) с большими значениями амплитуды.  

Результаты НВП содержат большое количество не-
информативных участков АЧВП сигнала, которые для 
повышения качества дальнейшей автоматизированной 
обработки  могут быть устранены. На рис. 5.а приведе-
ны результаты НВП сигнала вида 

)1202sin()252sin()( tttF ⋅⋅⋅+⋅⋅⋅= ππ . В его спектре 
присутствуют только две гармонические составляющие. 
АЧВП сигнала F(t) должно представлять собой две не-
прерывные во времени линии, соответствующие двум 
частотам: 25 и 120 Гц. Однако, реальные результаты 
НВП, представленные на рис. 6.а, содержат два ряда 
всплесков амплитуды следующих с периодами гармони-
ческих составляющих сигнала F(t) (на рисунке показаны 
черным цветом). Так как сигнал непрерывный во време-
ни, между всплесками амплитуды светлых промежутков 
не должно быть. Для упрощения графической интерпре-
тации и повышения информативности в модуль матема-
тических преобразования включен блок обработки ре-
зультатов НВП. Блок выполняет сглаживание результа-
тов НВП на основе эвристического алгоритма построе-
ния секущей к частотным срезам АЧВП. Так, на каждом 
частотном срезе АЧВП выполняется сглаживание ам-
плитудных всплесков следующих с периодом, жестко 
зависящем от текущей частоты среза [2]. На выходе 
модуля формируется идеализированное АЧВП Wf’(τ,s) 
исследуемого сигнала в виде двумерного массива зна-
чений, пригодное для дальнейшей автоматизированной 
обработки (рис 5.б). 

 

Модуль идентификации и распознавания предна-
значен для автоматизированной идентификации музы-
кальных объектов формата MIDI и состоит из двух бло-
ков: блока искусственной нейронной сети (ИНС) и блока 
согласования форматов. Оба блока реализованы в сре-
де программирования Delphi. 

Блок идентификации представляет собой про-
граммный модуль, моделирующий работу искусственной 
нейронной сети. В качестве ИНС используется модифи-
цированная сеть типа «MaxNet», с прямыми связями и 
варьируемым числом слоев.  

Количество слоев ИНС N определяется по формуле: 

P
s

N −=
2

, 

где P — уровень полифонической идентификации, за-
висящий от количества звуков (основных гармоник), 
присутствующих в сигнале одновременно, которые 
сеть должна идентифицировать; s — количество мас-
штабов материнского вейвлета, используемого при 
НВП, определяющих диапазон частот идентифицируе-
мый системой. 

ИНС обрабатывает каждый временной срез АЧВП сигна-
ла, выявляя частотные составляющие с максимальными зна-
чениями амплитуды. Количество выявленных максимумов 
каждого среза косвенно зависит от значения P. С каждой час-
тотной составляющей, отобранной сетью, связано ее значе-
ние амплитуды в относительных единицах, которое указывает 
на громкость звучания ноты определенной частоты. 

Разрешение по времени при идентификации музыкаль-
ных объектов зависит от параметра τ НВП и частоты осуще-
ствления временных срезов на входе сети. 

Блок согласования форматов предназначен для фор-
мирования музыкального файла в стандарте MIDI из массива 
данных, полученного на выходе блока идентификации. В соот-
ветствие выявленным частотным составляющим выделяются 
объекты, то есть ноты, а в зависимости от присутствия частоты 
на смежных временных участках определяется время начала 
и продолжительность звучания (длительность) каждой ноты. 

С выхода блока согласования форматов, по каналу об-
ратной связи, файл в формате MIDI может передаваться на 
вход секвенсора для возможной обработки, воспроизведения 
и окончательного применения. 

 

 
Рис. 4. Графическое представление результатов НВП 

 

        
Рис. 5.  а) графическое представление результатов НВП Wf(τ,s);   б) идеализированная АЧВХ Wf’(τ,s) 
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Рис.6.  а) объектное представление полифонической мелодии В.А.Моцарта;   б) результат НВП мелодии  
представленной в виде решетчатой функции. 

 
Результаты экспериментальных исследований 

Задачу распознавания нот, как объектов музыкаль-
ной информации, можно разбить на две [7]:  

1. Определение свойств музыкальных объектов од-
ного музыкального инструмента. 

2. Идентификация мелодии одного инструмента на 
фоне звучания других;  

Решение первой задачи заключается в определении 
высотного положения (тона), времени начала звучания и 
продолжительности звучания каждой ноты в мелодии. 
Любой музыкальный инструмент может воспроизвести 
строго ограниченное число нот. Частоты основных гар-
моник всех нот, которые могут быть сыграны музыкаль-
ными инструментами, дискретизированы и описываются 
формулой  

1225.27
i

iM ⋅= , 

где M0=27.5 Гц — частота ноты «Ля» субконтроктавы, 
M96=7040 Гц — частота ноты «Ля» пятой октавы, i - по-
рядковый номер ноты (на клавиатуре фортепиано), на-
чиная с «Ля» субконтроктавы. 

Для исключения неинформативных частот, соответ-
ствующих интервалам меньшим музыкального полутона, 
блок НВП формирует семейство вейвлет функций стро-
го по дискретизированным частотам Mi. На выходе мо-
дуля математических преобразований формируется 
массив Wf’(τ,s), состоящий из 96 векторов длиной Т,  
каждый из которых описывает поведение одной ноты на 
всем временном интервале исследования. 

Используя частоту дискретизации равной 44100 Гц, 
модуль НВП формирует сдвиг материнского вейвлета 
при формировании семейства на величину 

1/ 44100τ = с. В этом случае время начала звучания 
ноты 

nnt τ⋅= 44100 [с], где τn - порядковый номер отсчета 

в массиве Wf’(τ,s), соответствующий начальному момен-
ту звучания ноты. Продолжительность звучания ноты 

)(44100 nklt ττ −⋅= [с], где τk — номер отсчета, соответ-
ствующего моменту окончания звучания ноты. А количе-
ство отсчетов в массиве Wf’(τ,s) Т=44100·t, где t — время 
звучания исследуемого музыкального фрагмента. 

Ряд экспериментов, проведенных в процессе иссле-
довании свойств НВП и создаваемых вейвлет-функций, 
показал, что при звучании одного инструмента НВП по-
зволяет достичь высокой степени идентификации нот в 
мелодии даже при полифоническом звучании, когда в 
каждый момент времени звучит более одной ноты. 

На рис. 6 приведен фрагмент мелодии В.А.Моцарта, 
сформированный в объектном виде и преобразованный 
в АВП, а затем обработанный модулем математических 
преобразований. Визуальный анализ результатов по-
зволяет говорить об идентификации нот, исполняемых с 
минимально возможным интервалом исполнения по 
высоте ноты — пол тона (малая секунда). 

Второй задачей распознавания музыкальных объек-
тов являеся задача идентификации звучания одного 
музыкального инструмента на фоне других. 

На рис. 7 приведено: а) объектное представление 
мелодий двух инструментов — колокольчика и трубы; б) 
результаты НВП записи звучания обоих инструментов 
вейвлетом «труба»; в) результаты НВП вейвлетом «ко-
локольчик». Визуальный анализ сформированных изо-
бражений позволяет выделить мелодии обоих инстру-
ментов. Вейвлет «труба», имея более широкий частот-
ный спектр, позволяет точно идентифицировать мело-
дию трубы. Однако Вейвлет «колокольчик», выделяя на 
фоне трубы мелодию колокольчика полностью, иденти-
фицирует и некоторые звуки трубы как звуки колоколь-
чика, давая ошибочные результирующие данные. 

 
 

 
 

 

 
 

 
 

 
Рис. 7. Объектное представление (а) и результаты НВП музыкального  

фрагмента исполненного двумя инструментами (б,в). 
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Заключение 

Разработан программно-технический комплекс, по-
зволяющий решать задачу идентификации партии опре-
деленного музыкального инструмента с распознаванием 
в ней объектов-нот: их высотного положения и времен-
ных характеристик. Экспериментально доказана воз-
можность идентификации партии полифонического ис-
полнения одним инструментом (когда в каждый момент 
времени может звучать более одной ноты), а также пар-
тии одного инструмента на фоне звучания других.  

Для идентификации музыкальных инструментов бы-
ли сформированы материнские вейвлеты шестнадцати 
музыкальных инструментов и сложных сигналов: (скрип-
ка, скрипка-пиццикато, фортепиано, орган, труба, коло-
кольчик, рождественский колокольчик (синтезированный 
искусственно), флейта и др., вейвлеты сигнала синусои-
дальной, треугольной и прямоугольной форм). Отрабо-
тана методика формирования материнских вейвлетов, 
позволяющая получать определенный вейвлет для тре-
буемого музыкального инструмента, т.е. сигнала с за-
данными характеристиками. 
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Рассматриваются особенности реализации одномер-
ного и двумерного преобразований Хаара дискретных сиг-
налов на  отечественной платформе сигнальных процес-
соров  DSP «Elcore», а также их применение для построе-
ния огрубленных версий сеток высот местности и по-
строения списков уменьшенных образов текстур. 

УДК 681.323 

ОПТИМИЗИРОВАННЫЕ АЛГОРИТМЫ ПРЕОБРАЗОВАНИЙ ХААРА ДЛЯ 
ОТЕЧЕСТВЕННОЙ ПЛАТФОРМЫ DSP «ELCORE» И ИХ ПРИМЕНЕНИЕ В ЗАДАЧАХ 
ГРАФИЧЕСКОЙ ОБРАБОТКИ ДАННЫХ 

Милов А.Н. 

 

Введение 

ГУП НПЦ «ЭЛВИС» является разработчиком собст-
венной IP-ядерной платформы проектирования систем 
на кристалле «Мультикор», в состав которой входит 
библиотека  оригинальных ядер цифровых сигнальных 
процессоров (DSP) серии «ELcore™». Процессоры DSP 
используются в решении задач таких важных областей, как 
радиолокация, связь, обработка, кодирование и сжатие 
сигналов, изображения и звука. 

Процессоры серии «Мультикор» являются многоядер-
ными микроконтроллерами с двумя типами ядер[1]: RISC-
ядро является MIPS32-совместимым (R3000), выполняет 
функции управления и является ведущим (master). DSP-
ядро «Elcore» является высокопроизводительным 32-
битным ведомым (slave) устройством и имеет типичную 
для многих цифровых процессоров обработки сигналов 
гарвардскую архитектуру с внутренним параллелизмом по 
потокам и форматам обрабатываемых данных. Оно пред-
назначено для высокоскоростной обработки информации в 
форматах с фиксированной и с плавающей точкой. Суще-
ственным достоинством данного DSP-ядра  для задач об-
работки компьютерной графики является то, что система 
его инструкций обеспечивает одновременное выполнение 
в течение одного командного цикла до двух вычислитель-
ных операций и до двух пересылок. Достигается это нали-
чием многопортового регистрового файла и оригинальной 
архитектуры арифметико-логического устройства (АЛУ).  

Все вычислительные операции, поддерживаемые «El-
core», подразделяются на два типа в зависимости от опе-
рационных исполняющих устройств: 

1. Операции типа OP1 - это операции, исполняемые АЛУ. 
2. Операции типа OP2 – это операции, исполняемые 

при помощи умножителя-сдвигателя (УС). 
Параллельное выполнение двух вычислительных опе-

раций DSP-ядром «Elcore» возможно только при условии, 
что они выполняются на разных операционных устройст-
вах (более подробно см. [2]). DSP «Elcore»  позволяет так-
же, оставаясь в рамках одной системы инструкций, нара-
щивать количество вычислительных секций (по SIMD-
типу), увеличивая тем самым общую производительность 
системы. 

DSP-ядро «Elcore» имеет два типа встроенной памяти, 
которые условно обозначаются X и Y. Х-память использу-
ется как для записи, так и для чтения. Операции обмена с 
этой памятью могут осуществляться для любого регистра 
DSP. Y-память является подмножеством Х-памяти и может 
быть использована только для чтения входных данных в 
регистр R0. Вся встроенная память «Elcore» является 

двухпортовой. Это означает, что обращения к ней со сто-
роны RISC-ядра или DMA-канала памяти происходят без 
приостановки конвейера «Elcore». 

Преобразование Хаара является простейшим вейвлет-
преобразованием, выделяющим высокочастотную (ВЧ) и 
низкочастотную (НЧ) составляющие сигнала. Рекурсивные 
формулы одномерного преобразования Хаара для сигнала 

Zjjxx ∈= }{ могут быть записаны следующим образом [3]: 
1 1 1 1

2 2 1 2 2 1

2 2

(i ) (i ) (i ) (i )
j j j j(i) (i)

j j

x x x x
x , y

+ + + +
+ ++ −

= = , 

где i – уровень разрешения сигнала (для рекурсивной 
свертки), 

j – индекс соответствующего отсчета сигнала x или y, 
y – ВЧ составляющая сигнала x. 
В работе [3] было показано, что двумерное преобра-

зование Хаара можно реализовывать не по общей схе-
ме композиций одномерных преобразований, а по сле-
дующим формулам: 
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В настоящей статье представлен алгоритм реализа-
ции этих преобразований на практике и дана оценка 
производительности для отечественной платформы 
DSP «Elcore». 
Особенности реализации одномерного преобразо-
вания Хаара для «Elcore» 

Предлагается следующий конвейерный алгоритм 
обработки данных одномерного преобразования Хаара 
для чисел в формате IEEE-754 (рис.1Рис.). В строках 
указана последовательность тактов DSP, в столбцах 
приведены первые шесть 32-битных регистра из регист-
рового файла «Elcore».  



Цифровая Обработка Сигналов №3/2007 

 53 

 

R0 R2 R4 R6 R8 R10

1 (AT)+IT 0.5

2 (AT)+IT R0*R10 0.5

3 (AT)+IT R0*R10 0.5

4 (AT)+IT R0*R10 0.5

5 (AT)+IT (A0)+ R0*R10 0.5

6 (AT)+IT R0*R10 (A1)+ 0.5

7 (AT)+IT R0*R10 (A0)+ 0.5

8 (AT)+IT R0*R10 (A1)+ 0.5

9 (AT)+IT (A0)+ R0*R10 0.5

10 (AT)+IT R0*R10 (A1)+ 0.5

11 (AT)+IT R0*R10 (A0)+ 0.5

12 (AT)+IT R0*R10 (A1)+ 0.5

R2±R4

R2±R4

R6±R8

R2±R4

R6±R8

 
Рис.1. Реализация одномерного преобразования Хаара 

Условные обозначения: 

 – операция OP1;  – константное значение в регистре; 0.5 

 – операция OP2;  
R0*R10 – операция умножения регистров в формате с плаваю-
щей точкой; 

R2±R4 – операция «сложение-вычитание» регистров в формате с плавающей точкой (FAS), результаты 
помещаются в исходные регистры; 

(AT)+IT – загрузка входных данных из Y-памяти и пост-инкремент адресного регистра AT на величину IT 
(IT=1); 

(A0)+,(A1)+ – выгрузка обработанных данных в X-память и пост-инкремент соответствующего адресного 
регистра (A0, A1). 

 
Алгоритм использует две пары регистров (R2,R4) и 

(R6,R8) и чередует чтение, обработку и запись данных с 
одной пары на другую. 

Входные данные для обработки загружаются из Y 
памяти в регистр R0. Ввиду того, что регистровый файл 
является многопортовым, параллельно происходит опе-
рация деления предыдущего входного отсчёта, и ре-
зультат помещается в регистр R2 (или R6). 

Подготовка конвейера осуществляется до четвертого 
такта включительно. Основная стадия  конвейера пре-
образования занимает восемь тактов (на диаграмме она 
показана с 5 такта по 12 включительно). На каждой та-
кой стадии из восьми отсчетов входного сигнала обра-
зуется по четыре отсчета НЧ и ВЧ составляющих. В те-
чение основной стадии происходит 16 обменов с памя-
тью данных (используется два адресных генератора – 
AGU и AGU-Y) и 16 арифметических операций с пла-
вающей точкой в формате IEEE-754. 

Заметим, что вместо операции FAS могли быть ис-
пользованы операции FADD (сложение) и FSUB (вычи-
тание), однако в этом случае  потребовался бы как ми-
нимум еще один регистр из регистрового файла. Кроме 
того, операция FAS позволила освободить устройство 

АЛУ на 5, 9, 13 тактах. Как будет показано ниже, опера-
ция FAS наиболее эффективно может быть применена 
для конвейера двумерного преобразования Хаара. 

Итак, производительность приведенного алгоритма 
ограничена выгрузкой результатов в X-память данных. 
Поэтому, приведенный алгоритм является полностью 
оптимизированным для данного устройства. 

Поскольку конвейер преобразования является до-
вольно коротким, то особо важным моментом является 
минимизация затрат на выполнение подготовительных 
действий, связанных с организацией циклов. Для этого в 
DSP «Elcore» предусмотрена аппаратная поддержка 
программных циклов типа DO, которая позволяет избе-
гать накладных расходов при организации простых цик-
лов, связанных с инкрементом счетчика циклов и про-
веркой условия конца цикла. Необходимым требовани-
ем при использовании этого аппаратного механизма 
является то, чтобы число повторов цикла могло быть 
вычислено до вхождения в цикл. Помимо этого, оно 
должно находиться в пределах от 1 до 16383. 

Основная стадия конвейера преобразования (5-12 
такты диаграммы), описанная на языке ассемблера «El-
core», приведена на рис. 2.  

 
DO Nd2, LastLabel: 
FMPY R0,R10,R8   R2.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R2 FAS R6,R8 R4.L,(A1)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R4   R6.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R6 FAS R2,R6 R8.L,(A1)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R8   R2.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R2 FAS R6,R8 R4.L,(A1)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R10,R4   R6.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L 
LastLabel: 
FMPY R0,R18,R6 FAS R4,R8 R2.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L  

Рис.2. Алгоритм основной стадии конвейера преобразования Хаара. 
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Реализация двумерного преобразования Хаара для 
ЦСП «Elcore» 

Для того чтобы столь же эффективно реализовать 
двумерное преобразование Хаара, необходимо пред-
ставить формулы (1) в другом виде: 

1 1 ( 1) ( 1)
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Заметим, что все комбинации сумм/разностей опе-
рандов в (2)  можно получить  с  использованием   всего 
четырех операций FAS. Обозначим: 
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Тогда двумерное преобразование Хаара может быть 
записано следующим образом: 
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В соответствии с предложенной формой записи, 
алгоритм двумерного преобразования Хаара примет 
вид (рис. 3): 

Подготовка конвейера алгоритма занимает 8 так-
тов, основная стадия конвейера также занимает 8 так-
тов, в течение которых происходит 16 обращений к 
памяти и 24 арифметические операции с плавающей 
точкой. Основная стадия соответствует паре преобра-
зований (1), на входе которых по четыре отсчета дву-
мерного сигнала, на выходе - также по четыре отсчета 
одного шага двумерного преобразования Хаара. 

Заметим, что результаты преобразования могут 
быть выданы в различные диапазоны X-памяти. Для 
этого необходимо настроить соответствующие адрес-
ные регистры A0,A1,A2,A3. 

Основная стадия конвейера предлагаемого алго-
ритма на языке ассемблера «Elcore» приведена на 
рис. 4. 

 

R0 R2 R4 R6 R8 R10 R12 R14 R16 R18 DT

1 (AT)+IT 0.25 N

2 (AT)+DT R0*R18 0.25 N

3 (AT)-IT R0*R18 0.25 N

4 (AT)+DT R0*R18 0.25 N

5 (AT)+IT R0*R18 0.25 N

6 (AT)+DT R0*R18 0.25 N

7 (AT)-IT R2+R6 R2-R6 R0*R18 0.25 N

8 (AT)+DT (A0)+ R4+R8 R4-R8 R0*R18 0.25 N

9 (AT)+IT (A1)+ R0*R18 0.25 N

10 (AT)+DT R0*R18 (A2)+ 0.25 N

11 (AT)-IT R0*R18 (A3)+ R10+R14 R10-R14 0.25 N

12 (AT)+DT R0*R18 (A0)+ R12+R16 R12-R16 0.25 N

13 (AT)+IT R0*R18 (A1)+ 0.25 N

14 (AT)+DT R0*R18 (A2)+ 0.25 N

15 (AT)-IT R2+R6 R2-R6 R0*R18 (A3)+ 0.25 N

16 (AT)+DT (A0)+ R4+R8 R4-R8 R0*R18 0.25 N

17 (AT)+IT (A1)+ R0*R18 0.25 NR10±R12

R2±R4

R6±R8

R10±R12

R14±R16

R2±R4

R6±R8

 
Рис. 3. Реализация двумерного преобразования Хаара 

Условные обозначения: 

(AT) ± IT, (AT) ± DT – загрузка входных данных из Y-памяти и пост-инкремент (декремент) адресного  
регистра AT на величину регистра смещения IT или DT (IT=1, DT=N),  
N – размер матрицы входного двумерного сигнала (предполагается, что матрица имеет NxN элементов). 

 
DO Nd2, LastLabel: 
FMPY R0,R18,R16 FAS R10,R12   R4.L,(A1)+ (AT)+DT,R0.L 
FMPY R0,R18,R2 FAS R14,R16   R6.L,(A2)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R18,R4 FAS R10,R14   R8.L,(A3)+ (AT)-DT,R0.L 
FMPY R0,R18,R6 FAS R12,R16  R10.L,(A0)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R18,R8 FAS R2,R4  R12.L,(A1)+ (AT)+DT,R0.L 
FMPY R0,R18,R10 FAS R6,R8  R14.L,(A2)+ (AT)+IT,R0.L 
FMPY R0,R18,R12 FAS R2,R6  R16.L,(A3)+ (AT)-DT,R0.L 
LastLabel: 
FMPY R0,R18,R14 FAS R4,R8  R2.L,(A0)+  (AT)+IT,R0.L 

 
Рис. 4. Основная стадия алгоритма двумерного преобразования Хаара 
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Как видно из рисунка, на каждом такте происходит по 
два обмена с памятью данных, одна операция умноже-
ния и одна операция «сложение-вычитание». Поскольку 
выходные данные могут быть записаны только в X-
память, предложенный алгоритм также является полно-
стью оптимизированным для данного устройства. 

Оценка производительности предложенных 
алгоритмов 

Архитектура операционных блоков DSP-ядер серии 
«Elcore» включает два режима обработки данных: 

•  «Один поток инструкций, один поток данных» 
(Single Instruction Single Data - SISD); 

•  «Один поток инструкций, множественные потоки 
данных» (Single Instruction Multiple Data - SIMD). 

Отличие SIMD-режима от SISD состоит в том, что за 
один командный цикл одна арифметическая инструкция 
выполняется в нескольких одинаковых операционных 
блоках одновременно (а именно, наборах АЛУ и УС), 
причем с разными данными. Таким образом, примене-
ние режима SIMD  в DSP разработки НПЦ «ЭЛВИС» 
способно ускорить исполнение математической задачи в 
несколько раз. DSP–ядро «ELcore-24» микросхемы 
1892ВМ2Т «МС-24» обладает двумя операционными 
SIMD-секциями, то есть вычисления в нем могут быть 
ускорены в два раза. 

Преобразование Хаара локально, т.е. затрагивает 
только ту область сигнала, к которой оно применяется. 
Поэтому каждый шаг преобразования Хаара любого 
одномерного или двумерного сигнала можно осущест-
вить, разложив исходный сигнал на несколько состав-
ляющих. Например, если необходимо осуществить один 
шаг двумерного преобразования Хаара для сигнала, 
заданного двумерной матрицей размером 128х128, то 
такое преобразование эквивалентно четырем преобра-
зованиям Хаара для составляющих сигнала с размера-
ми 64х64 или  двум преобразованиям для составляю-
щих сигнала с размерами 128х64 или 64х128.  

Таким образом, производительность приведенных 
алгоритмов преобразования Хаара может быть увели-
чена в два раза включением SIMD-режима и разложени-
ем исходного сигнала на составляющие. 

В таблице 1 представлены характеристики произво-
дительности предложенных алгоритмов для различных 

DSP-ядер серии «Elcore». Ввиду того, что внутренняя 
память DSP-ядер реализована непосредственно на кри-
сталле (а, следовательно, существенно ограничена), в 
таблице также представлены граничные размеры вход-
ных сигналов, для которых возможно преобразование 
без разделения на составляющие. 

Для достижения указанной пиковой производитель-
ности при обработке непрерывных потоков данных 
обычно используют блочную обработку. Суть её состоит 
в разделении сигнала на составляющие блоки такого 
размера, чтобы одновременно в памяти входных дан-
ных DSP могло содержаться два таких блока. Таким 
образом, в то время, пока DSP производит обработку 
одного из блоков, DMA-канал производит выгрузку об-
работанных данных предыдущего и загрузку входных 
данных следующего блока. 

Для эффективного разделения двумерных сигналов 
на составляющие и последующей их загрузки в Y-
память  в микроконтроллерах серии «Мультикор» пре-
дусмотрен режим двухмерной DMA-передачи. Таким 
образом, нет необходимости в предварительном по-
строении двумерных массивов данных или организации 
серии DMA-передач. 

Применение преобразования Хаара 

Преобразования Хаара применяются для построения 
списков уменьшенных копий текстур с размерами 

Nnx nn ∈,22 ( рис. 5) при осуществлении пространст-
венно-аккуратного текстурирования (англ. тер. – mip-
mapping) [4].  

В работе [3]  было показано, что преобразование 
Хаара может также применяться для сжатия сеток высот 
поверхностей, параметризуемых на плоскости. На рис. 6 
приведены результаты применения одного шага дву-
мерного преобразования Хаара к заданной сетке высот. 
Слева направо, сверху вниз: монотонные изображения 
сеток высот размерами 64х64 и 32х32 соответственно, 
перспективное представление поверхности, заданной 
сеткой высот, триангуляция исходной сетки высот 64х64, 
триангуляция сетки высот 32х32, полученной с помощью 
двухмерного преобразования Хаара. Все изображения 
получены с использованием графической библиотеки с 
интерфейсом OpenGL для микропроцессоров серии 
«Мультикор». 

 
Таблица 1.  

Характеристики предложенных алгоритмов. 

Преобразование DSP-ядро 
Ограничения вх. 

сигналов, отсчетов 
Пиковая производительность, 

тактов на входной отсчет 

Elcore-14(SISD) 12 288 1 Одномерное в формате 
IEEE-754 Elcore-24(SIMD) 8 192 0.5 

Elcore-14(SISD) 12 100 (110x110) 1 Двумерное в формате 
IEEE-754 Elcore-24(SIMD) 8 100 (90х90) 0.5 

Elcore-14(SISD) 12 100 (110x110) 2 Двумерное в формате 
R8G8B8X81 Elcore-24(SIMD) 8 100 (90х90) 1 

 

                                                 
1 Широко используется для обработки растровых изображений и текстур. Известно так же как 32-битный формат 
растровых изображений. 
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       Рис. 5. Список уменьшенных копий текстур              Рис. 6. Один шаг двумерного преобразования Хаара  

для  заданной сетки высот 
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КРАТКИЕ  СООБЩЕНИЯ 

УДК 621.372 

ЭФФЕКТИВНЫЕ ОКОННЫЕ ФУНКЦИИ НА ОСНОВЕ ФУНКЦИЙ ГАУССА-ЭРМИТА 

Вашкевич М.И. 

Рассматривается метод расчета эффективных окон-
ных функций, используемых при гармоническом анализе 
сигналов с применением ДПФ.  

Как известно, задача минимизации мощности спектра 
оконных функций на заданном частотном интервале при-
водит к использованию вытянутых сфероидальных волно-
вых функций (ВСВФ). Особенность их в том, что они явля-
ются собственными (инвариантными) функциями преобра-
зования Фурье на ограниченном интервале. Это означает, 
что преобразование Фурье переводит каждую ВСВФ в та-
кую же функцию с точностью до константы. Значит, задав 
во временной области достаточно «узкую» функцию, мож-
но получить функцию ограниченную и в частотной области. 
Одной из наиболее известных и удачных аппроксимаций 
ВСВФ являются оконные функции Кайзера. Кроме ВСВФ 
известен ряд функций,  инвариантных к преобразованию 
Фурье в бесконечных пределах. Функции Гаусса-Эрмита, 
как один из примеров таких функций, имеют вид: 

2/2

)( x
nn ex −⋅= ωϕ , 

где )(xnω  - многочлен Эрмита n-го порядка. 
Из сказанного выше можно сделать вывод, что 

функции Гаусса-Эрмита (ФГЭ) могут являться неплохим 
«материалом» для построения оконных функций. Тем 
более, что в [1] было показано, что энергия ФГЭ скон-
центрирована на ограниченном отрезке, как во времен-
ной, так и в частотной области. 

Окно, которое исследовалось в данной работе, имеет вид: 
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N – половина ширины окна, 
)(4 xH - многочлен Эрмита 4-го порядка. 

В этой формуле между α  и σ существует опреде-
ленная эмпирически установленная зависимость: 

( ) 0.96275 0.8375σ α α= − ⋅ . Параметр α  может прини-
мать значения из интервала [0; 0.5] . По сути α  - это кон-
станта, аналогичная константе β  в окне Кайзера. При 
увеличении α  происходит расширение главного лепест-
ка, но при этом падает уровень боковых лепестков.  

Сравнение данного окна производилось с окном Кай-
зера в среде MatLab 6.5 (при помощи утилиты wvtool ). 
Параметр β  в окне Кайзера подбирался таким обра-
зом, чтобы ширина главного лепестка была одинаковой 
у обоих окон. Во всех случаях длина окна N=65. В таб-
лице 1 приведены наиболее интересные из полученных 
результатов. 

Таблица 1. 
Сравнение экспериментального окна с окном Кайзера 

Эксперементальное 
 окно 

Окно Кайзера 

разность  
уровней  
боковых  

лепестков 
(дБ) 

α Ку ,% 
УБЛ  
(дБ) 

β Ку,% 
УБЛ  
(дБ) 

 

0,30 0,67 25,3 2,91 0,70 23,6 1,7 

0,35 0,33 29,0 3,34 0,35 26,3 2,7 

0,40 0,11 34,3 3,95 0,13 30,2 4,1 

0,45 0,03 39,6 4,72 0,03 35,4 4,2 

0,50 0,01 44,6 5,76 0,01 42,3 2,3 

 
Здесь: Ку - коэффициент утечки, который показывает, 

какая доля общей мощности сосредоточена в боковых 
лепестках его спектра. УБЛ - уровень боковых лепестков 
(уровень максимального из боковых лепестков относи-
тельно главного лепестка). 

Как видно из полученных результатов, предлагаемое 
окно имеет несколько лучшие показатели по сравнению 
с окном Кайзера (при β =[3;6] ), и поэтому может успеш-
но применяться при гармоническом анализе сигналов с 
применением ДПФ. 
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