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ВВЕДЕНИЕ

Вобластях связи, радиолокации, гидроакустики, обработки речи
и т. п. множество задач решается с помощью адаптивных

фильтров. Среди них – и широко распространенная задача подав-
ления сигналов электрического эха. Рассмотрим основные принци-
пы решения данной задачи с помощью адаптивных фильтров с ко-
нечной импульсной характеристикой (КИХ), а также вопросы реали-
зации таких фильтров на базе отечественной серии ИС сигнальных
контроллеров “Мультикор”, в частности – “Мультикор-12” (МС-12)
[1, 2].

Электрическое эхо – результат несбалансированности так назы-
ваемых гибридных схем, которые в системах проводной связи
обеспечивают переход между двух- и четырехпроводными линиями
(в оборудовании телефонных стан-
ций, в модемах, устройствах гром-
коговорящей связи и т. п.) (рис.1).
Гибридная схема – это пассивный
трансформаторный или резистор-
ный мост [3]. Он подключается к
линиям связи, которые представ-
ляют собой витые пары проводни-
ков. Так как витые пары имеют
комплексный входной импеданс,
то сбалансировать мост во всем
диапазоне рабочих частот невоз-
можно, особенно при использова-
нии простых стандартных согла-

сующих цепей. Это порождает сигналы электрического эха, кото-
рые ухудшают качество связи при передаче как голоса, так и дан-
ных. Мы затронем только проблему подавления эхо-сигналов речи,
поскольку при передаче данных с этим явлением борются анало-
гичным образом.

На приемной стороне канала связи сигналы задерживаются от-
носительно передаваемых сигналов. Причиной задержки является
конечная скорость распространения сигналов, а также задержки,
вносимые оборудованием. Например, в спутниковых каналах связи
задержка прямого и обратного распространения сигнала может
достигать 0,5 с. Как следствие, если образуется эхо-сигнал, то або-
нент слышит свой собственный голос, задержанный на время пря-
мого и обратного распространения сигнала. В результате качество
связи ухудшается пропорционально величине задержки [4]. Поэто-
му при увеличении задержки возрастает и необходимый уровень
ослабления эхо-сигнала (рис.2), при котором влияние эхо-сигнала
не сказывается на качестве разговора. Даже при задержке, равной
нулю, эхо-сигнал должен быть на 1,4 дБ ниже уровня передаваемо-
го сигнала.

ПРИНЦИП ПОДАВЛЕНИЯ ЭХО-СИГНАЛОВ
Уровень эхо-сигнала зависит от степени несбалансированности
гибридной схемы, что определяется ее типом, а также типом под-
ключенных к ней проводных линий связи и согласующей цепи. Ес-
ли параметры всех этих устройств известны, то уровень эхо-сигна-
ла можно оценить путем моделирования [3, 5]. Некоторые типич-
ные примеры порождения эхо-сигналов рассмотрены в стандарте
ITU-T G.168 [6]. Из данного документа следует, что “существенная
часть” импульсного отклика гибридной схемы, порождающего эхо-
сигнал, может достигать 0,016 с. При частоте дискретизации 8 кГц,
стандартной для оцифровки сигналов в телефонных каналах связи,
длительность такого импульсного отклика равна 128 выборкам. Это
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Рис.1. Система связи на длинные расстояния



означает, что адаптивный фильтр, чтобы компенсировать эхо-сиг-
налы, должен содержать приблизительно такое же число весовых
коэффициентов N (“длина” фильтра).

Рассмотрим модель системы подавления сигналов электриче-
ского эха (рис.3). Паразитная связь между входящим и исходящим
каналом моделируется фильтром с импульсным откликом w (в об-
щем случае неизвестным). Свертка сигнала x(t), поступающего от
удаленного абонента, с импульсным откликом w порождает эхо-сиг-
нал d(t). Предполагается, что сигнал в канале связи дискретизиро-
ван, т. е. имеет вид x(k), где k – номер отсчета сигнала (дискретное
время). Интервал между отсчетами равен Ts = 1/Fs, где Fs – частота
дискретизации. Цифроаналоговый преобразователь (ЦАП) преобра-
зует дискретный сигнал x(k) в непрерывный сигнал x(t), поскольку
гибридная схема является аналоговым устройством. Исходящий
сигнал преобразуется в цифровую форму с помощью аналого-циф-
рового преобразователя (АЦП). Для подавления эхо-сигнала исполь-
зуется КИХ-фильтр. Предположим, что сигнал со стороны ближнего
абонента n(t) (полезный сигнал и шум канала) отсутствует.

Импульсный отклик КИХ-фильтра можно записать как вектор-
столбец hN(k) = [h0(k), h1(k),…, hN-1(k)]T. Индекс N означает,
что вектор содержит N компонентов (весовых коэффициентов).
Тогда выходной сигнал этого фильтра определяется как 
d’(k) = hN

T (k–1) xN(k), т. е. он равен скалярному произведению век-
тора весовых коэффициентов hN(k–1) на вектор N отсчетов входно-
го сигнала xN(k) = [x (k), x(k – 1),…, x(k–N + 1)]Т. Запись hN (k–1)
означает, что весовые коэффициенты КИХ-фильтра определяются
на основе результатов обработки предыдущей (k–1) выборки.

Если hN(k) = wN для любого k, то выходной сигнал КИХ-фильтра бу-
дет равен сигналу, порождаемому гибридной схемой: d(k) = w T

N xN(k).
Тогда подавленное эхо e(k) = d(k) – d’(k) = 0. На практике им-
пульсный отклик w неизвестен. В этом случае для подавления эхо-
сигналов используют адаптивный КИХ-фильтр (рис.4). Он, посред-
ством алгоритма адаптации на основе обработки сигналов x(k) и
e(k) подстраивает свои весовые коэффициенты так, что hN(k)»w.

КАЧЕСТВО АДАПТИВНОГО ПОДАВЛЕНИЯ ЭХО-СИГНАЛОВ
На качество работы адаптивных фильтров при подавлении сигналов
электрического эха обычно влияет ряд факторов. Один из них –
шум канала. Он состоит из теплового шума и электрических наво-
док с витых пар других каналов связи (расположенных в одном ка-
беле с витой парой, подключенной к рассматриваемому ближнему
абоненту). Обычно мощность шума такова, что он практически
не влияет на адаптацию.

Однако процесс адаптации может быть нарушен сигналом ближ-
него абонента n(k), воспринимаемым как случайный шум, т. е. n(k)
для адаптивного фильтра – это шумовой сигнал. Чтобы избежать
его воздействия, в составе эхоподавителя включают детектор ак-
тивности ближнего абонента [7]. Если детектор обнаруживает сиг-
нал от ближнего абонента, то адаптивный фильтр прекращает об-
новление весовых коэффициентов hN(k). При этом копия эхо-сиг-
нала по-прежнему вырабатывается КИХ-фильтром на основе ран-
нее вычисленных значений весовых коэффициентов, и подавление
эхо-сигнала продолжается в неадаптивном режиме.

Другой фактор, влияющий на качество работы адаптивного
фильтра, – различие между длиной импульсного отклика адаптив-
ного фильтра N и длиной импульсного отклика N1 паразитной свя-
зи в гибридной схеме, порождающего эхо-сигнал. Если N < N1, то
очевидно, что полного подавления эхо-сигнала не будет, даже если
текущие значения весовых коэффициентов КИХ-фильтра hi = wi
для всех i = 0…N – 1.

Если импульсный отклик w известен, можно оценить, как длина
адаптивного фильтра влияет на уровень остаточного (некомпенси-
рованного) эхо-сигнала. Для такой оценки используется параметр,
называемый Echo Return Loss Enhancement (ERLE). Он представля-
ет собой отношение энергий неподавленного и остаточного эхо-
сигналов:

ERLE (k) = 10 log10 (E {d (k)2} / E {e (k)2}). (1)

Запись E {…} означает усреднение параметра, в данном слу-
чае – значений d(k)2 и e(k)2 на интервале стационарности сигнала.

Если выборки сигнала x(k) статистически независимы, то выра-
жение (1) принимает вид:
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Рис.2. Необходимый уровень подавления эхо-сигналов для
комфортного разговора

Рис.3. Принцип подавления электрического эха

Рис.4. Адаптивный фильтр



Ni -1           Ni -1

ERLE (k) = 10log10S wi
2 / S wi

2.       (2)
i = 0              i = N

Выражение (2) несправедливо, если входной сигнал x(k) – кор-
релированный, например речь. В таком случае достижимое значе-
ние ERLE можно оценить путем непосредственного измерения с по-
следующим вычислением по формуле (1) на скользящем окне дли-
ной В отсчетов. Эта длина определяется интервалом стационарно-
сти сигнала x(k). Например, интервал стационарности сигналов ре-
чи считается равным примерно 30 мс. При частоте дискретизации
Fs = 8 кГц В = 0,03·8000 = 240 отсчетов.

В действительности оценки ERLE, вычисленные в соответствии с
(1) и (2), получаются несколько завышенными. Проблема в том, что
при N <N1 некомпенсированный остаток эхо-сигнала воздействует
на алгоритм адаптации подобно сигналу от абонента (шуму) n(k),
т. е. нарушает процесс адаптации.

Если адаптивный фильтр обрабатывает реальные сигналы, то
мгновенные значения сигнала n(k) неизвестны, следовательно, их
невозможно вычесть из зашумленного остаточного эха e(k) и из
смеси сигналов d(k) + n(k). В этом случае, если значение диспер-
сии шума sn

2 известно, то ERLE можно вычислить на основе изме-
рений по формуле

k

S [d(i )+n(i)2] –Bsn
2

i=k-B+1

ERLE (k) = 10log10––––––––––––––––––––  .
k

S e(i )2 –Bsn
2

i=k-B+1

Дисперсия сигнала от ближнего абонента sn
2 при этом определя-

ется статистически, например путем непосредственных измерений
при x(k) = 0, т. е. когда d(k) + n(k) = n(k).

АДАПТИВНЫЕ АЛГОРИТМЫ
Для подавления сигналов электрического эха используют самые
разнообразные алгоритмы адаптивной фильтрации [8]. Это про-
стейшие алгоритмы по критерию наименьшего среднеквадратично-
го отклонения (Least Mean Square, LMS), нормализованные LMS-ал-
горитмы (NLMS), алгоритмы аффинных проекций (affine projection,
AP) и быстрые AP-алгоритмы (fast AP, FAP), рекурсивные алгоритмы
по критерию наименьших квадратов (Recursive Least Squares, RLS)
и быстрые RLS-алгоритмы. Все они различаются качеством и вы-
числительной сложностью. Под качеством понимается значение
уровня остаточного эха в установившемся режиме и длительность
переходного процесса. Вычислительная сложность – это число
арифметических операций (умножений и сложений), необходимых
для выполнения одной итерации алгоритма в течение одного пе-
риода частоты дискретизации (1/Fs). Более высокое качество тре-
бует применения более сложных алгоритмов.

Мы не будем рассматривать АР- и FAP-алгоритмы, поскольку их
вычислительная сложность становится приемлемой (меньше
сложности RLS-алгоритмов) лишь при большом числе весовых ко-
эффициентов фильтра (N > 1000), что характерно при подавлении
акустических эхо-сигналов. При подавлении сигналов электриче-
ского эха число весовых коэффициентов существенно меньше
(в рассматриваемом случае N £ 128) и вычислительная сложность
FAP-алгоритма сравнима с вычислительной сложностью более эф-
фективных быстрых RLS-алгоритмов. Поэтому далее сосредото-
чим внимание на простейших NLMS-алгоритмах и более сложных
RLS-алгоритмах как наиболее эффективных для подавления сигна-
лов электрического эха. Обычно в литературе простейшие алго-

ритмы адаптивной фильтрации описывают с точки зрения теории
градиентного поиска. Мы же представим их как частный случай
RLS-алгоритмов.

RLS-алгоритм. Цель адаптивной фильтрации по критерию
наименьших квадратов (Least Squares, LS) [9] – минимизация энер-
гии ошибок на выходе адаптивного фильтра на интервале наблюде-
ния, т. е. минимизация функционала

k

EN(k) = S lk–i [d(i ) – hN
T (k)xN(i )]2,          (3)

i = 0

где 0 << l< 1 – взвешивающий параметр, предназначенный для
уменьшения вклада “старых” значений сигналов с целью обеспече-
ния следящих свойств адаптивного фильтра при обработке неста-
ционарных сигналов. Допустимое значение параметра lопределя-
ется, исходя из числа весовых коэффициентов адаптивного фильт-
ра как (1 – 0,4 /N) < 1. Минимизация функционала (3) позволяет
получить вектор оптимальных весовых коэффициентов адаптивного
фильтра в виде

hN(k) = RN
–1(k) rN(k), (4)

где RN(k) = lRN(k –1) + xN(k) xN(k)T – корреляционная матрица
входных сигналов, а rn(k) = lrn(k–1) + xN(k) d(k) – вектор взаим-
ной корреляции xN(k) и d(k). Вычислительная сложность уравнения
(4) пропорциональна O(N 3) арифметических операций. Это обу-
словлено операцией обращения матрицы RN(k).

Термин Recursive Least Squares в названии RLS-алгоритма адап-
тивной фильтрации означает, что для обращения матрицы RN(k) в
уравнении (4) используется рекурсивный алгоритм, основанный на
лемме об инверсии матрицы [9] (см. врезку “RLS-алгоритм”). Вы-
числительная сложность такого алгоритма пропорциональна O(N2)
арифметических операций.

В RLS-алгоритме весовые коэффициенты адаптивного фильтра
определяются как

hN(k) = hN(k – 1) + gN(k) e (k), (5)

где gN(k) – вектор коэффициентов Калмана, вычисляемый с помо-
щью вышеприведенного рекурсивного алгоритма. Отметим, что

gN(k) = RN
–1(k) xN(k). (6)
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RLS-алгоритм

0) Инициализация: xN(0) = [x0(0), x1(0),…, xN–1(0)] = 0N, hN(0) = 0N

RN
–1(0) = dN

–1, LN = diag(1, l,…,lN–1)

For k = 1, 2,…, K

1) For i = 1 to N – 1 {xi (k) = xi (k – 1)} End for i
x0(k) = x(k)/x (k) – текущее значение отсчета входного сигнала/

RN
–1(k – 1)xN (k)

2) gN(k) = ––––––––––––––––––––––
l+ x T

N (k) RN
–1(k – 1)xN (k)            

3) RN
–1(k) = l–1[RN

–1(k – 1) – gN(k) x T
N (k) RN

–1(k – 1)]

4) e(k) = d(k) – hT
N(k – 1) xN(k)

5) hN(k) = hN(k – 1) + gN(k) e (k)

End for k

Здесь d – параметр начальной регуляризации обращения корре-
ляционной матрицы, который выбирается из условия d ‡0,01sx

2,
где sx

2 – дисперсия входных сигналов адаптивного фильтра.



Еще более упростить вычислительную сложность данного RLS-
алгоритма можно, используя свойства инвариантности значений
сигнала x(k) к сдвигу [9]. Следствием такого упрощения являются
быстрые RLS-алгоритмы с вычислительной сложностью О(N) ариф-
метических операций. Эта сложность находится в диапазоне от 7N
до нескольких десятков N арифметических операций, в зависимо-
сти от алгоритма. Многообразие быстрых RLS-алгоритмов также
включает лестничные алгоритмы и алгоритмы на основе прямого
или обратного QR-разложения матрицы значений входного сигнала
адаптивного фильтра [10].

NLMS-алгоритм. Используя (6), уравнение (5) можно предста-
вить в виде

hN(k) = hN(k – 1) + RN
–1(k) xN(k) e(k). (7)

Если в этом уравнении аппроксимировать RN(k) сначала диаго-
нальной матрицей, т. е. оставить только элементы, находящиеся на
главной диагонали, а затем вместо этой матрицы использовать
сумму диагональных элементов, то будет получен упрощенный ал-
горитм

hN(k) = hN(k – 1) + [xN(k) e(k)] / [xT
N(k) xN(k)]. (8)

Уравнение (8) – это NLMS-алгоритм, который часто представля-
ется в виде

m
hN(k) = hN(k – 1) + ––––––––––––– xN(k) e(k) ,             

xT
N(k) xN(k) + d

где 1/[xT
N(k) xN(k) + d] – динамически регулируемый шаг сходимо-

сти, зависящий от значений входного сигнала, 0 < m £ 2 – мас-
штабирующий множитель, который может быть использован для
дополнительной регулировки следящих свойств адаптивного алго-
ритма. Если множитель m имеет маленькое значение, то остаточ-
ная ошибка (эхо-сигнал) e(k) также будет иметь маленькое значе-
ние в установившемся режиме, но длительность переходного про-
цесса будет большой, и наоборот.

Вычислительная сложность NLMS-алгоритма равна 2N арифме-
тических операций. Это обусловлено тем, что переменная

P(k) = xT
N(k)xT

N(k)

может быть вычислена рекурсивно как

P(k) = P(k – 1) + x2(k) – x2(k – N).

Видно, что арифметическая сложность этого вычисления не за-
висит от N.

Если сигнал x(k) является стационарным и известным, то можно
получить LMS-алгоритм: hN(k) = hN(k – 1) + m xN(k) e(k), где
шаг сходимости m может быть определен заранее и выбран в
пределах значений 0 < m £ 2 / [xN

T(k) xN(k)] = 2/Nsx
2.

Здесь sx
2 – дисперсия сигнала x(k). Однако LMS не вполне хо-

рошо работает с нестационарными сигналами. Поэтому данный ал-
горитм в основном применяется для подавления электрического
эха в модемах, где используются стационарные сигналы.

Таким образом, NLMS-алгоритм можно рассматривать как част-
ный случай RLS-алгоритма, а LMS-алгоритм – как частный случай
NLMS-алгоритма. У RLS-алгоритмов нет такого параметра, как шаг
сходимости. Эти алгоритмы обновляют значения весовых коэф-
фициентов фильтра на основе статистики входного сигнала –
см. уравнения (5) и (6). Как следствие, качество RLS-алгоритмов
значительно превосходит качество простейших адаптивных алго-
ритмов. Цена такого улучшения – большая вычислительная слож-
ность RLS-алгоритмов по сравнению с простейшими LMS- и NLMS-
алгоритмами. Однако благодаря современным достижениям в тех-
нологии быстродействующих процессоров цифровой обработки
сигналов (DSP), большая вычислительная сложность уже не явля-
ется непреодолимым препятствием на пути реализации таких ал-
горитмов [1, 2].

РЕЗУЛЬТАТЫ МОДЕЛИРОВАНИЯ
Рассмотрим качество работы NLMS- и RLS-алгоритмов при подав-
лении сигналов электрического эха. На рис.5 показаны параметры
гибридной схемы самого худшего качества из ряда схем, опреде-
ляемых стандартом ITU-T G.168 [6]. Импульсный отклик этой схемы
(рис.5a), порождает эхо-сигнал с ERLE » 7,6 дБ. В данном случае
ERLE определяется как отношение энергии сигналов x(k) и d (k).
Длина импульсного отклика равна 64 весовым коэффициентам. Это
означает, что и адаптивный фильтр эхоподавителя должен иметь по
меньшей мере 64 весовых коэффициента. Рис.6 представляет
NLMS-алгоритм при m = 0,1, а рис.7 – RLS-алгоритм с l= 0,9999.
В обоих случаях N = 64 и m = 0,01. Аддитивный шум n(k) в экспе-
риментах составлял примерно –30 дБ относительно среднего уров-
ня эхо-сигналов. При вычислении ERLE использовалось значение
В = 256, а сигнал x(k) дискретизировался на частоте Fs = 8 кГц.
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Рис.5. Параметры наихудшего варианта гибридной схемы, определяемой стандартом ITU-T G.168 с ERLE 7,6 дБ: а) импульсный
отклик гибридной схемы, б) амплитудно-частотный отклик
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Если сравнить рис.6а и рис.7а, то складывается впечатление,
что и простой и сложный алгоритмы подавляют эхо-сигналы при-
мерно с одинаковым качеством. Однако это не так. Более точно
оценить это качество можно либо путем измерения ERLE, либо на
слух (в случае сигналов речи), либо сравнивая крупномасштабные
графики незашумленного остаточного эха e(k) – n(k), наложенные
на графики зашумленного эха e(n).

Для начала сравним графики ERLE. Из рис.6б и 7б следует, что
в рассматриваемых экспериментах RLS-алгоритм обеспечивает
меньшую длительность переходного процесса и примерно на 20 дБ
большее значение ERLE по сравнению с NLMS-алгоритмом при
m = 0,1. Однако качество NLMS-алгоритма можно регулировать
с помощью параметра m . Это подтверждает рис.8, на котором
приведены графики ERLE для RLS- и NLMS-алгоритмов при разных
значениях m . Действительно, изменяя значение m в NLMS-алго-
ритме, можно варьировать длительность переходного процесса
в адаптивном фильтре и достижимое значение ERLE. Последнее,
однако, во всех случаях не превышает значения ERLE, обеспечи-
ваемого RLS-алгоритмами.
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Рис.6. NLMS-алгоритм: а) красная линия – сигнал x(k), розовая линия – сигнал d(k), голубая линия – сигнал e(k); б) красная линия – ERLE
адаптивного фильтра и гибридной схемы, зеленая линия – ERLE адаптивного фильтра, голубая линия – ERLE гибридной схемы

Рис.7. RLS-алгоритм: а) красная линия – сигнал x(k), розовая линия – сигнал d(k), голубая линия – сигнал e(k); б) красная линия – ERLE
адаптивного фильтра и гибридной схемы, зеленая линия – ERLE адаптивного фильтра, голубая линия – ERLE гибридной схемы

Рис.8. ERLE: красная линия – быстрый RLS-алгоритм; голубая
линия – NLMS-алгоритм, m  = 0,01; зеленая линия – NLMS-алгоритм,
m  = 0,1; синяя линия – NLMS-алгоритм, m  = 1
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Рис.9. Синяя линия – зашумленный остаточный эхо-сигнал e(k), зеленая линия – не зашумленный остаточный эхо-сигнал e(k) – n(k): 
а) быстрый RLS-алгоритм, б) NLMS-алгоритм, m  = 1, в) NLMS-алгоритм, m  = 0,2, г) NLMS-алгоритм, m  = 0,1; д) NLMS-алгоритм, m  = 0,075; 
е) NLMS-алгоритм, m  = 0,05; ж) NLMS-алгоритм, m  = 0,025; з) NLMS-алгоритм, m  = 0,01
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Более высокое качество RLS-алгоритма подтверждает сопостав-
ление сигналов остаточного эха для RLS-алгоритма и NLMS-алго-
ритмов при разных значениях параметра m (рис.9). Из рисунка
следует, что наименьший остаточный уровень эхо-сигнала обеспе-
чивает RLS-алгоритм. Длительность переходного процесса в этом
случае также наименьшая. Можно предположить, что в данном экс-
перименте значение m = 0,1 обеспечивает компромисс между
уровнем остаточного эхо-сигнала и длительностью переходного
процесса для NLMS-алгоритма.

Теоретически, решение задачи с помощью NLMS-алгоритма при
очень маленьком значении m приближается к решению, которое
можно получить с помощью алгоритма на основе LS-критерия [9].
Однако, как следует из рис. 9з, это решение может быть и не дос-

тигнуто за короткий временной интервал. При этом эхо-сигнал
будет подавляться лишь незначительно, что практически означает
отсутствие подавления. Поэтому RLS-алгоритмы – наиболее
привлекательное решение задачи подавления сигналов электриче-
ского эха.

РЕАЛИЗАЦИЯ НА ПЛАТФОРМЕ “МУЛЬТИКОР”
Оценим возможность реализации рассмотренных алгоритмов на
основе нового цифрового сигнального контроллера “Мультикор-12”
[1, 2] при использовании вычислений в арифметике с плавающей
точкой.

Сигнальный микроконтроллер “Мультикор-12” (см. врезку 2)
спроектирован как однокристальная двухпроцессорная система на

М И К Р О П Р О Ц Е С С О Р Н А Я  И  В Ы Ч И С Л И Т Е Л Ь Н А Я  Т Е Х Н И К А

ЭЛЕКТРОНИКА: Наука, Технология, Бизнес  8/2004 32

Основные устройства сигнального микроконтроллера
“Мультикор-12” и их функциональные возможности
Центральный процессор на базе RISC-ядра:

• 32-разрядные шины передачи адреса и данных;
• кэш-память команд объемом 16 Кбайт;
• программируемое устройство управления памятью;
• устройство умножения и деления;
• поддержка отладки через стандартный диагностический

порт JTAG (соответствует стандарту IEEE 1149.1);
• производительность – 100 млн. оп/с (здесь и далее пара-

метры производительности приведены при тактовой частоте
100 МГц);

• оперативная память центрального процессора 64 Кбайт;
• поддержка пяти внешних запросов прерывания, одно

из них – немаскируемое.
Цифровой сигнальный процессор (DSP):

•RISC-подобная архитектура с однотактным выполнением
большинства инструкций и аппаратной поддержкой про-
граммных циклов;

• инструкции различной длины (32/64-разрядные), совме-
щающие процедуры обработки и пересылки;

• расширенные возможности по динамическому диапазону
обрабатываемых данных, позволяющие обрабатывать дан-
ные в 8/16/32-разрядных форматах с фиксированной точ-
кой, либо в одном из форматов с плавающей точкой – 24Е8
(стандарт IEEE 754) или 32Е16 (расширенный формат). Это
обеспечивает возможность компромиссного выбора между
точностью и производительностью;

• память программ 16 Кбайт;
• два двухпортовых ЗУ данных объемом 96 и 48 Кбайт, соот-

ветственно.
Пиковая производительность DSP:

• 300 млн. оп/с 32-битных операций с плавающей точкой
(IEEE 754);

• 1800 млн. оп/с 8-битных операций с фиксированной точкой;
• 800 млн. оп/с 16-битных операций с фиксированной точкой;
• 400 млн. оп/с 32-битных операций с фиксированной точкой.

Порт внешней памяти:
•шина данных – 32 разряда, шина адреса – 32 разряда;
• поддержка асинхронной памяти типа SRAM, ROM, FLASH;
• поддержка синхронной памяти типа SDRAM;
• программное конфигурирование типа памяти и объема ее

сегмента;
• программное задание циклов ожидания;
•формирование сигналов выборки 4 сегментов памяти;
• перевод SDRAM в режим энергосбережения.

Периферийные устройства:
• 10-канальный контроллер прямого доступа в память, четыре

внешних запроса прямого доступа;
• два порта обмена последовательным кодом, совместимые с

сигнальным процессором ADSP21160 (Analog Devices);
• четыре link-порта, совместимые с ADSP21160. Имеется ре-

жим работы в качестве портов ввода-вывода общего назна-
чения (GPIO);

• стандартный асинхронный порт (UART);
• 32-разрядный интервальный таймер;
• 32-разрядный таймер реального времени;
• 32-разрядный сторожевой таймер.

А также:
• узел фазовой автоподстройки частоты с умножителем/дели-

телем входной частоты;
• встроенные средства отладки программ (OnCD, On Chip

Debugger);
• режимы энергосбережения;
• поддержка операционной системы LINUX.

Возможные варианты корпуса:
•металлокерамические – CQFP-240;
• пластиковые – PQFP-240.

Время выполнения МС-12 основных вычислительных процедур
с плавающей точкой в формате IEEE 754





кристалле на базе IP-ядерной (intellectual property) платформы
“МУЛЬТИКОР”, разработанной в ГУП НПЦ “ЭЛВИС”. MC-12 содер-
жит RISC-ядро управляющего процессора и DSP-ядро. DSP-ядро –
это производительный процессор-акселератор цифровой обработ-
ки сигналов с плавающей/фиксированной точкой, который обеспе-
чивает обработку информации с переменными форматами дан-
ных – от битовых форматов до данных с плавающей точкой в фор-
мате стандарта IEEE 754. По общей классификации СБИС, разраба-
тываемых на базе платформы “МУЛЬТИКОР”, MC-12 относится к
сигнальным контроллерам мини-конфигурации с плавающей/фик-
сированной точкой.

MC-12 сочетает в себе лучшие качества двух классов прибо-
ров – микроконтроллеров и DSP, что особенно важно для микро-
миниатюрных встраиваемых применений, когда приходится решать
одновременно задачи управления и высокоточной обработки ин-
формации, включая обработку сигналов и изображений. В частно-
сти, МС-12 предоставляет уникальную возможность – применять
новые алгоритмы на основе параллельных процедур обработки
сигналов, реализуемых одной СБИС.

Рис.10 показывает зависимость числа тактов, которые требуют-
ся для реализации различных типов NLMS-алгоритма в DSP-ядре
МС-12 в зависимости от N. Для максимального значения N = 128
реализация адаптивного фильтра c действительными весовыми ко-
эффициентами на основе NLMS-алгоритма требует приблизитель-
но 400 тактов. При тактовой частоте 100 МГц минимальная
длительность итерации алгоритма равна 400/(100·106) = 4 мкс.
Соответственно максимальная частота дискретизации сигналов
Fs = 1 / (4·106) = 250 кГц. Данное значение в 250 / 8 » 31 раз пре-
вышает требуемую частоту дискретизации 8 кГц. Это значит, что
при Fs = 8 кГц и N = 128 МС-12 позволяет реализовать 31 NLMS-
алгоритм с указанным числом весовых коэффициентов или реали-
зовать адаптивный алгоритм с вычислительной сложностью, почти
в 31 раз превышающей вычислительную сложность такого NLMS-
алгоритма. Например, для одноканального варианта стабилизиро-
ванного и регуляризированного быстрого RLS-алгоритма [11] тре-
буется 14N арифметических операций на одну итерацию, что лишь
в 7 раз превышает вычислительную сложность рассмотренного
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Рис.10. Сложность NLMS-алгоритмов, реализованных в микроконт-
роллере “Мультикор-12”: розовая линия – многоканальный алго-
ритм с комплексными весовыми коэффициентами, голубая – одно-
канальный алгоритм с комплексными весовыми коэффициентами,
красная – многоканальный алгоритм с действительными весовыми
коэффициентами, синяя – одноканальный алгоритм с действитель-
ными весовыми коэффициентами

NLMS-алгоритма. Следовательно, при реализации такого RLS-ал-
горитма будет использовано лишь 7/31 » 23% вычислительных
ресурсов DSP-ядра МС-12.

Заметим, что новый серийный сигнальный контроллер разработ-
ки ГУП НПЦ “ЭЛВИС” – “Мультикор-24” (МС-24) – обладает вдвое
большей вычислительной мощностью. К примеру, при Fs = 8 кГц
и N = 128 в МС-24 можно реализовать 62 NLMS-алгоритма.
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