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บทคัดย่อ 
วิทยานิพนธ์นี้ได้น าเสนออัลกอริทึมและตัวกรองแบบใหม่ส าหรับการประมาณค่าความถี่   

เริ่มจากพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรง (Direct-Lattice Adaptive Notch Filter: 
DLANF) และเพ่ือลดความซับซ้อนของอัลกอริทึม ได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่าเฟส
ผิดพลาดอย่างง่าย (Phase Error Criterion: PEC-based) ตามล าดับ อัลกอริทึมแบบ DLANF ใช้ตัว
กรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะโพลต่ออนุกรมกับตัวกรองโครงสร้างแลตทิชที่มีเฉพาะซีโร่ ในการปรับ
ค่าพารามิเตอร์ของตัวกรองนั้น จะใช้อัลกอริทึมแบบ เกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ การใช้เทคนิคนี้ มี
ประสิทธิภาพที่ดีกว่าตัวกรองแบบปรับตัวได้ทั่วไป ในแง่ของการลู่เข้าของเวลาและให้ค่าเฉลี่ยก าลัง
สองผิดพลาดที่น้อย และล าดับสุดท้ายได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวอย่างง่าย หรือ PEC ส าหรับ
การประมาณค่าความถี่ของสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน ในสัญญาณรบกวนแบบเกาส์เซียนขาวและ
แบบอิมพัลส์ เทคนิคนี้ใช้การตอบสนองเฟสแบบทันทีของตัวท านายเชิงเส้นเชิงซ้อนในล าดับที่หนึ่ง 
(first-order Complex Linear Predictor: CLP) โดยใช้เป็นฟังก์ชันกระท าเพ่ือปรับพารามิเตอร์
ค่าความถ่ีของ CLP ซ่ึงวิธีการแบบ PEC นี้ มีความเรียบง่ายและมีความทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิม
พัลส์สูงได้ การวิเคราะห์ค่าเฉลี่ยการประมาณค่าความถี่และค่า MSE จะได้มาในรูปแบบปิด โดยใช้
คอมพิวเตอร์ในการจ าลองการท างาน เพ่ือแสดงให้เห็นถึงประสิทธิภาพของตัวประมาณค่าความถี่
ดังกล่าว 
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ABSTRACT 
This thesis presents novel algorithms and filters for frequency estimation. A 

Direct-Lattice Adaptive Notch Filter (DLANF) is developed for frequency estimation 
and tracking. To reduce computational complexity, a simplified Phase Error Criterion 
(PEC)-based adaptive algorithm is proposed. The proposed DLANF algorithm is the 
cascade of an all-pole direct form structure filter with an all-zero lattice predictor. To 
adjust the filter parameters, a normalized gradient algorithm is employed. This 
technique outperforms conventional adaptive filters in terms of convergence speed 
and mean square error. Finally, a simplified adaptive algorithm, or PEC, is proposed 
for frequency estimation of complex sinusoids in both white Gaussian and impulsive 
noise. This technique exploits the instantaneous phase response of a first-order 
Complex Linear Predictor (CLP) as an objective function to adjust the frequency 
parameter of the CLP. The PEC method is simple and robust to impulsive noise. 
Closed-form expressions for the mean frequency estimate and mean square error 
(MSE) are derived. Computer simulations are conducted to demonstrate the 
performance of the proposed frequency estimator. 
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บทท่ี 1 

บทน า 
 

ในบทนี้เป็นการกล่าวถึงท่ีมาและความส าคัญของปัญหา สิ่งที่น าเสนอใหม่ จุดมุ่งหมาย และ
วัตถุประสงค์ของวิทยานิพนธ์ 
 

1.1 ความเป็นมาและความส าคัญของปัญหา 
วิธีการที่อยู่บนพ้ืนฐานของการปรับเปลี่ยนการประมาณค่าความถี่ สามารถพบได้อย่าง

หลากหลาย ในการน าไปประยุกต์ใช้งานทางด้านการประมวลผลสัญญาณดิจิทัล [1–2] เช่น การ
ประมาณค่าเอฟเฟกต์ดอปเปลอร์ของระบบเรดาร์และโซนาร์ [26-28] การซิงโครไนซ์สัญญาณนาฬิกา
และสัญญาณคลื่นพาหะในระบบสื่อสาร มุมองศาของการรับการประมาณค่าในระบบเสาอากาศ
อัจฉริยะ การประมาณค่าความถี่ในระบบดาวเทียมน าทางทั่วโลก (Global Navigation Satellite 
Systems: GNSS) [3] การประมาณค่ามุมและความถ่ีในระบบไร้สายแบบรับรู้ [4-6] และอ่ืนๆ เป็นต้น 
โดยส่วนใหญ่จะข้ึนอยู่กับคุณสมบัติทางสถิติของค่าความถี่ของสัญญาณอินพุต เช่น แบบก าหนด หรือ 
แบบสุ่ม โดยการประมาณค่าความถี่สามารถแบ่งได้เป็นสองประเภท คือ ประเภทเทคนิคการประมาณ
ค่าแบบบล็อกและประเภทประมาณค่าแบบตามล าดับ 

การจ าแนกสัญญาณแบบหลายรายการ (Multiple Signal Classification: MUSIC) [6] 
ความแปรปรวนร่วมที่ปรับเปลี่ยน (Modified Covariance: MC) [7] การสลายตัวของฮาร์โมนิกแบบ 
Pisarenko (Pisarenko Harmonic Decomposition: PHD) [8] PHD ที่ได้ปรับปรุงขึ้นมาใหม่ [9] 
การประมาณค่าความน่าจะเป็นสูงสุด (Maximum Likelihood: ML) [10] คือ ตัวอย่างของการ
ประมาณค่าบล็อกที่ใช้ในการประมาณค่าความถ่ีสัญญาณคลื่นไซน์คงท่ีแบบไม่ทราบค่า 

อย่างไรก็ตาม เนื่องจากจะต้องเสียเวลาในการค านวณที่สูง ของเทคนิคเหล่านั้นดังกล่าว จึงได้
มีการน าเอาเทคนิควิธีการต่างๆ มากมายมาใช้เพ่ือแก้ไขปัญหาในข้อเสียนี้ [29–30] ส าหรับการ
ประมาณค่าความถี่สัญญาณคลื่นไซน์ที่แปรผันตามเวลาจ าเป็นจะต้องใช้เทคนิคการประมาณค่า
ตามล าดับ เช่น อัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบก าลังสองน้อยที่สุดแบบเรียกซ้ าสามรอบ (Recursive 
Least-Squares: RLS) และอัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบตระกูลก าลังสองน้อยที่สุด (Least-Mean-
Square: LMS) [12] ในงานวิจัยที่ [12] นั้น ผู้วิจัย So และ Ching ได้เสนออัลกอริทึมเทคนิควิธีการ
แบบการปรับตัวของ การประมาณค่าความถี่โดยตรงแบบจริง (Real Direct Frequency 
Estimation: RDFE) ส าหรับโทนเสียงจริงในสัญญาณรบกวน ซึ่งการท างานของเทคนิควิธีการแบบ 
RDFE นั้น จะขึ้นอยู่กับการท านายเชิงเส้นของสัญญาณคลื่นไซน์จริง [13] โดย RDFE จะมี
ประสิทธิภาพในการค านวณโดยตรงและให้การวัดค่าความถ่ีที่เป็นกลาง 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



2 
 

 
 

ในกรณีของการประมาณค่าความถี่สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน สามารถใช้การประมาณค่า
แบบบล็อกใน [14-17] และอัลกอริทึมการปรับตัวที่ใช้ตัวกรองนอตช์แบบปรับตัวเชิงซ้อน CANF 
(Complex Adaptive Notch Filter: CANF) [18-21] ได้ ในงานวิจัยที่ [18] ได้มีการน าเอา
อัลกอริทึมการดัดแปลงเกรเดียนต์ธรรมดาแบบปรับตัวเชิงซ้อน (Modified Complex Plain 
Gradient: MCPG) มาใช้งาน พบว่า เทคนิควิธีการแบบ MCPG สามารถปรับปรุงค่าความเร็วการลู่
เข้าหากันเมื่อเปรียบเทียบกับเทคนิควิธีการแบบ Regalia (Regalia) [19] และอัลกอริทึมเกรเดียนต์
ธรรมดาแบบเชิงซ้อน (Complex Plain Gradient: CPG) [21] โดยไม่ต้องมีเพ่ิมการค านวณใดๆ 

อย่างไรก็ตาม เนื่องจากค่าแฟกเตอร์การหดตัวค่าของโพลเทคนิควิธีการแบบ CANF รวมถึง
ประสิทธิภาพของอัลกอริทึมปรับตัวแบบตัวกรองนอตช์ ANF อาจไม่ดีหากค่าที่เลือกของโพลแฟค
เตอร์ไม่เหมาะสม ในงานวิจัยที่ [22] อัลกอริทึมแบบปรับตัวตามการท านายเชิงเส้น [12] ได้ถูก
น ามาใช้ส าหรับกรณีทั่วไปของสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน กล่าวคือ การประมาณค่าความถี่โดยตรงที่
เชิงซ้อน (Complex Direct Frequency Estimation:  CDFE) เทคนิควิธีการแบบ CDFE เป็น
อัลกอริทึมที่น่าสนใจ เนื่องจากมีความเรียบง่ายและมีประสิทธิภาพที่ดี อย่างไรก็ตามการให้ความเร็ว
การลู่เข้าที่ช้าเมื่อขนาดของสัญญาณต่ าและไม่ทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์สูง 

ในงานวิจัยนี้ ได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ข้อผิดพลาดล าดับเฟส (Phase 
Error Criterion: PEC) ที่เรียบง่ายเพ่ือการประมาณค่าความถี่สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน การเปลี่ยน
เฟสทันทีของตัวท านายเชิงเส้นเชิงซ้อนจะได้รับการประเมินในแต่ละครั้งทันที และเคยเป็นฟังก์ชันขับ
การท างานของอัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอนั้น ไม่ต้องการสัญญาณภายนอกหรือ
ภายในใดๆ ต้องใช้เฉพาะสัญญาณอินพุตและเอาต์พุตของระบบเท่านั้น ในเงื่อนไขบางสภาวะ เทคนิค
วิธีการแบบ PEC จะให้เวลาในการลู่เข้าที่คล้ายคลึงกันและค่า MSE เหล่านั้นของเทคนิควิธีการแบบ 
CDFE แต่จะมีแข็งแกร่งต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์เพ่ิมมากขึ้น ในรูปแบบปิดนั้น การวิเคราะห์การลู่
เข้า ส าหรับการลู่เข้าในค่าเฉลี่ยของค่าความถี่โดยประมาณและค่า MSE ในสภาวะคงตัวภายใต้
สัญญาณรบกวนเกาส์เซียนขาวจะได้รับมา การจ าลองการท างานที่ครอบคลุม ภายใต้สถานการณ์
สัญญาณรบกวนแบบเกาส์เซียนและแบบอิมพัลส์  ได้รับการประเมินเพ่ือแสดงให้เห็นถึงความ
เหนือกว่าของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้น าเสนอ 
 

1.2 วัตถุประสงค์ของวิทยานิพนธ์ 
วัตถุประสงค์ของวิทยานิพนธ์นี้ ได้ก าหนดแนวทางการศึกษางานวิจัยเพ่ือการพัฒนาและ

ปรับปรุงอัลกอริทึมและตัวกรองแบบใหม่ โดยน าเสนอตามวัตถุประสงค์ คือ 
1. เพ่ือท าการศึกษา วิจัย พัฒนา ปรับปรุง และน าเสนอวิธีการก าจัดสัญญาณแทรกสอดโดย

ใช้อัลกอริทึม (An Improved RLS-based Interference Cancellation:  iRLS) ได้ เป็นวิธีการที่ถูก

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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ปรับปรุงส าหรับลดผลกระทบของสัญญาณแทรกสอดจากสัญญาณเพาเวอร์ไลน์ที่เกิดขึ้นในระบบ
บันทึกสัญญาณคลื่นไฟฟ้าหัวใจ และตัวประมาณค่าสัญญาณแทรกสอด ตัวตรวจจับจะถูกใช้ส าหรับ
ประเมินค่าการมีอยู่ของสัญญาณแทรกสอดก่อนการบันทึก ส่วนตัวประมาณค่าความถี่สามารถติดตาม
การผันแปรของค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอดผลจ าลองการท างานสามารถแสดงสมรรถนะของ
ระบบได้ 

2. เพ่ือท าการศึกษา วิจัย พัฒนา ปรับปรุง และน าเสนอวิธีการพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัว
ได้แบบแลตทิชตรง (Direct-Lattice Adaptive Notch Filter: DLANF) ส าหรับการประมาณ
ค่าความถี่และการติดตาม โดยตัวกรองที่น าเสนอในการปรับค่าพารามิเตอร์ของตัวกรองนั้น จะใช้
อัลกอริทึมแบบเกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ ในแง่ของการลู่เข้าของเวลาและให้ค่าเฉลี่ยก าลังสองผิดพลาด 
(MSE) ที่น้อยและได้ใช้การจ าลองด้วยคอมพิวเตอร์เพื่อแสดงความโดดเด่นของตัวกรองได้ 

3. เพ่ือท าการศึกษา วิจัย พัฒนา ปรับปรุง และน าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่า
เฟสผิดพลาดอย่างง่าย (Phase Error Criterion: PEC-based) ได้ใช้วิธีการอัลกอริทึมเทคนิควิธีการ
แบบการปรับตัวตามเกณฑ์ข้อผิดพลาดของค่าเฟสส าหรับการประมาณค่าความถี่ที่ไม่ทราบค่าของ
สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อนเทคนิคที่น าเสนอนี้ มีข้อที่ได้เปรียบหลักสองประการ คือ มีความทนทานต่อ
สัญญาณรบกวนอิมพัลส์ และไม่ไวต่อการเปลี่ยนแปลงขนาดของสัญญาณ การลู่เข้าหาในค่าเฉลี่ยของ
การประมาณค่าความถี่และการแสดงค่าของสถานะคงตัวส าหรับค่า MSE นั้น ใช้การจ าลองการ
ท างานด้วยคอมพิวเตอร์เพื่อแสดงให้เห็นถึงความเหนือกว่าของอัลกอริทึมท่ีมกีารปรับตัวได้ 
 

1.3 สิ่งที่น าเสนอใหม่ 
ในวิทยานิพนธ์นี้ ได้น าเสนออัลกอริทึมและตัวกรองแบบใหม่ ซึ่งมีขอบเขตของงานวิจัยที่

ครอบคลุมเนื้อหาของ การพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรงส าหรับการประมาณ
ค่าความถี่และการติดตาม (Direct-Lattice Adaptive Notch Filter: DLANF) และเนื้อหาท้ายสุดได้
น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่าเฟสผิดพลาดอย่างง่าย (Phase Error Criterion: PEC-
based) 

บทที่ 2 กล่าวถึงทฤษฎีและงานวิจัยที่เกี่ยงข้อง น าเสนองานวิจัยที่เกี่ยกับวิธีการก าจัด
สัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม (An Improved RLS-based Interference Cancellation: 
iRLS) โดยการพัฒนาอัลกอริทึมนี้ ได้น าเสนอระเบียบวิธีที่ถูกปรับปรุงส าหรับลดผลกระทบของ
สัญญาณแทรกสอดจากสัญญาณเพาเวอร์ไลน์ที่เกิดขึ้นในระบบบันทึกสัญญาณคลื่นไฟฟ้าหัวใจ 
ระเบียบวิธีที่น าเสนอประกอบด้วย ตัวตรวจจับสัญญาณแทรกสอด ตัวประมาณค่าความถี่หลักมูล
สัญญาณแทรกสอด และตัวประมาณค่าสัญญาณแทรกสอด ตัวตรวจจับจะถูกใช้ส าหรับประเมินค่า
การมีอยู่ของสัญญาณแทรกสอดก่อนการบันทึก ถ้าหากตรวจพบ ตัวประมาณค่าความถี่และตัว

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ประมาณค่าสัญญาณแทรกสอดจะถูกน ามาใช้ในขั้นตอนถัดไป แต่หากตรวจไม่พบสัญญาณแทรกสอด 
สัญญาณจะถูกส่งไปยังระบบบันทึกโดยตรงและแสดงผลต่อไป การน าระบบตรวจจับมาใช้จะช่วยเพ่ิม
สมรรถนะให้แก่ระบบในแง่ของประสิทธิภาพของการค านวณและความเร็วในการท างานของระบบ 
ส่วนตัวประมาณค่าความถี่สามารถติดตามการผันแปรของค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอดผลจ าลอง
การท างานสามารถแสดงสมรรถนะของระบบที่น าเสนอ 

บทที่ 3 ได้น าเสนอโครงสร้างและอัลกอริทึมในส่วนของวิธีการพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัว
ได้แบบแลตทิชตรง (Direct-Lattice Adaptive Notch Filter: DLANF) ส าหรับการประมาณ
ค่าความถี่และการติดตาม อัลกอริทึมที่น าเสนอใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะโพลต่ออนุกรมกับ
ตัวกรองโครงสร้างแลตทิชที่มีเฉพาะซีโร่ ในการปรับค่าพารามิเตอร์ของตัวกรองนั้น จะใช้อัลกอริทึม
แบบเกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ การใช้เทคนิคนี้ มีประสิทธิภาพที่ดีกว่าตัวกรองแบบปรับตัวได้ทั่วไป ใน
แง่ของการลู่ เข้าของเวลาและให้ค่าเฉลี่ยก าลังสองผิดพลาด ที่น้อยและได้ใช้การจ าลองด้วย
คอมพิวเตอร์เพ่ือแสดงความโดดเด่นของตัวกรองที่น าเสนอในงานวิจัยนี้  ตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้ 
สามารถน าไปใช้กับแอปพลิเคชันในการประมวลผลสัญญาณได้หลากหลาย เช่น เพ่ือก าจัด
ส่วนประกอบแถบความถี่แคบ หรือ คลื่นไซน์ที่มีขนาด ความถี่ และเฟสที่ไม่ทราบค่า ไม่ว่าจะเป็นใน
ระบบ เรดาร์ โซนาร์ และระบบการสื่อสารเป็นต้น 

และเพ่ือลดความซับซ้อนของอัลกอริทึม ได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่าเฟส
ผิดพลาดอย่างง่าย (Phase Error Criterion: PEC-based) ส าหรับการประมาณค่าความถี่ของ
สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน ในสัญญาณรบกวนแบบเกาส์เซียนขาวและแบบอิมพัลส์ ซึ่งเทคนิควิธีการที่
น าเสนอในงานวิจัยนี้ คือ ใช้การตอบสนองเฟสแบบทันทีของตัวท านายเชิงเส้นเชิงซ้อนในล าดับที่หนึ่ง 
ซึ่งใช้เป็นฟังก์ชันกระท าเพ่ือปรับพารามิเตอร์ค่าความถี่ของ CLP วิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอนั้น มี
ความน่าสนใจเป็นอย่างมากเนื่องจากมีความเรียบง่ายและความทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์สูง
ได้ รวมถึงผลการวิเคราะห์ในบทที่ 4 โดยการวิเคราะห์ทางทฤษฎีส าหรับ ค่าเฉลี่ยของการประมาณ
ค่าความถ่ีและค่าความคลาดเคลื่อนก าลังสองเฉลี่ยในสถานะคงตัวของการประมาณค่าความถี่จะได้มา
ในรูปแบบปิด โดยใช้คอมพิวเตอร์ในการจ าลองการท างาน เพ่ือให้เห็นประสิทธิภาพของตัวประมาณ
ค่าความถ่ีและสุดท้ายเป็นสรุปในบทที่ 5 
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บทท่ี 2 

ทฤษฎีและงานวิจัยที่เกี่ยงข้อง 
 

   ในบทนี้จะกล่าวถึง งานวิจัยวิธีการก าจัดสัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม iRLS (An 
Improved RLS-based Interference Cancellation: iRLS) และงานวิจัยที่เกี่ยวข้อง โดยมี
รายละเอียด ดังต่อไปนี้ 

2.1 การก าจัดสัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม iRLS 

 โดยการพัฒนาอัลกอริทึมนี้ ได้น าเสนอระเบียบวิธีที่ถูกปรับปรุงส าหรับลดผลกระทบของ

สัญญาณแทรกสอดจากสัญญาณเพาเวอร์ไลน์ที่เกิดขึ้นในระบบบันทึกสัญญาณคลื่นไฟฟ้าหัวใจ 

ระเบียบวิธีที่น าเสนอประกอบด้วย ตัวตรวจจับสัญญาณแทรกสอด ตัวประมาณค่าความถี่หลักมูล

สัญญาณแทรกสอด และตัวประมาณค่าสัญญาณแทรกสอด ตัวตรวจจับจะถูกใช้ส าหรับประเมินค่าการ

มีอยู่ของสัญญาณแทรกสอดก่อนการบันทึก ถ้าหากตรวจพบ ตัวประมาณค่าความถี่และตัวประมาณ

ค่าสัญญาณแทรกสอดจะถูกน ามาใช้ในขั้นตอนถัดไป แต่หากตรวจไม่พบสัญญาณแทรกสอด สัญญาณ

จะถูกส่งไปยังระบบบันทึกโดยตรงและแสดงผลต่อไป การน าระบบตรวจจับมาใช้จะช่วยเพิ่มสมรรถนะ

ให้แก่ระบบในแง่ของประสิทธิภาพของการค านวณและความเร็วในการท างานของระบบ ส่วนตัว

ประมาณค่าความถี่สามารถติดตามการผันแปรของค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอดผลจ าลองการ

ท างานสามารถแสดงสมรรถนะของระบบที่น าเสนอ 

2.2 งานวิจัยที่เกี่ยวข้อง 
 สัญญาณแทรกสอดจากเพาเวอร์ไลน์อันเกิดจากการคัปปลิ้ง [1] เป็นหนึ่งในหลาย ๆ ปัญหาที่

เกิดขึ้นในการบันทึกและแสดงผลสัญญาณคลื่นไฟฟ้าหัวใจ (Electrocardiogram: ECG) ซึ่งจะเป็น

สาเหตุท าให้การตีความหมายของสัญญาณผิดพลาดไปจากความเป็นจริง  เนื่องจากโดยปกติแล้ว

สัญญาณแทรกสอดเป็นกระบวนการสุ่มแบบ non-stationary โดยมีค่าแอมปลิจูด เฟส และความถ่ีผัน

แปรตามเวลา อย่างไรก็ตาม การผันแปรทางความถี่จะมีค่าต่ าเมื่อเปรียบเทียบกับการผันแปรทางแอม

ปลิจูดและเฟส [2] การผันแปรของพารามิเตอร์เหล่านี้จะส่งผลท าให้ค่าอัตราส่วนสัญญาณต่อสัญญาณ

รบกวน (Signal to noise ratio: SNR) ของสัญญาณที่บันทึกมีค่าลดลง เพ่ือบรรเทาปัญหาดังกล่าว 

จ าเป็นต้องน าตัวก าจัดสัญญาณแทรกสอดแบบปรับตัวได้อัตโนมัติมาใช้และจะท าให้การวิเคราะห์ 

สัญญาณมีความน่าเชื่อถือ โดยทั่วไป ค่าแอมปลิจูดสูงสุดของสัญญาณ ECG จะอยู่ที่ประมาณ 1 mV 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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ในขณะที่ขนาดของสัญญาณแทรกสอดที่จะส่งผลกระทบต่อสัญญาณ ECG จะต้องมีค่าเท่ากับหรือ

มากกว่าร้อยละ 1   (1  V) ของค่าสูงสุดของสัญญาณ ECG [3] ในบางประเทศ จะยอมให้ค่าความถี่มี

ความผันแปรไม่เกินร้อยละ 1  (0.5 Hz) ของ 50 Hz [4] อย่างไรก็ตาม ในทางปฏิบัติอาจมีการแปรผัน

ไปมากว่าร้อยละ 1 โดยอาจสูงถึงร้อยละ 3 (1.5 Hz) [5] 

  จากการสืบค้นวรรณกรรมเปิดเผยให้เห็นว่ามีสามวิธีในการก าจัดสัญญาณแทรกสอด วิธีที่ง่าย

สุดคือใช้ตัวกรองความความถี่แบบนอตช์คงที่แบนด์แคบที่ความถี่ 50 Hz [4] อย่างไรก็ตามวิธีนี้จะ

ลดทอนสมรรถนะในการก าจัดลงรวดเร็วถ้าหากหากว่าค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอดเกิดการผัน

แปรไปจาก 50 Hz ด้วยเหตุนี้ จึงมีการน าตัวกรองนอตช์แบบปรับตัว (Adaptive notch filter: ANF) 

ได้มาใช้แทนซึ่งสามารถติดการผันแปรของความถี่ของสัญญาณแทรกสอดได้  [5] อย่างไรก็ตามแม้ว่า 

ANF จะเก่งในเรื่องของการติดตามการเปลี่ยนแปลงของค่าความถี่แต่ก็จะมีข้อด้อยที่ท าให้เกิดความ

ผิดเพ้ียนทางสเปคตรัมของสัญญาณ ECG ทั้งนี้เนื่องจากความถี่ของสัญญาณแทรกสอดอยู่ในแบนด์

เดียวกับสัญญาณ ECG อีกวิธีที่สามารถแก้ปัญหาได้ คือ การลบ โดยจะท าการประมาณค่าสัญญาณ

แทรกสอดและน าไปลบออกจากสัญญาณที่วัดได้ [6] แต่ข้อเสียหลักคือหากค่าความถี่ผันแปรไปจะท า

ให้ระบบไม่สามารถก าจัดสัญญาณแทรกสอดได้เลย จึงได้ท าการปรับปรุงงานวิจัยในบทความ [6] โดย

การน าตัวตรวจจับสัญญาณแทรกสอดและตัวประมาณค่าความถี่มาใช้และตั้งชื่อใหม่ ว่า การก าจัด

สัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม RLS แบบใหม่ หรือ Improved Adaptive Sinusoidal 

Interference Cancellation (iASIC) โดยระบบ iASIC นี้จึงประกอบด้วย 4 องค์ประกอบ คือ C1: ID 

ถูกใช้เพ่ือตรวจจับการมีอยู่ของสัญญาณแทรกสอด C2: IFFE ถูกใช้เพ่ือ ติดตามการเปลี่ยนแปลงทาง

ความถี่ของสัญญาณแทรกสอด C3: couple oscillator และ ระเบียบวิธี recursive least square 

(RLS) ถูกใช้เพ่ือสร้างสัญญาณแทรกสอด และ C4: ตัวบวก ถูกใช้เพ่ือลบสัญญาณแทรกสอดออกจาก

สัญญาณที่บันทึกได้ และเนื่องจากใน [6] ไม่มี ID จึงท าให้ระบบท างานตลอดเวลาแม้ว่าจะไม่มี

สัญญาณแทรกสอดก็ตาม สิ่งนี้ท าให้ระบบต้องค านวณโดยไม่ได้ประโยชน์ ยิ่งกว่านั้น สมรรถนะของ

ระบบจะลดลงอย่างรวดเร็วเมื่อเกิดการผันแปรทางความถี่ของสัญญาณแทรกสอด 

2.3 ระบบที่น าเสนอ 
  เมื่อกล่าวถึงระบบ การก าจัดสัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม RLS แบบใหม่ (Improved 

Adaptive Sinusoidal Interference Cancellation: iASIC) ซึ่งมีหลักการท างานดังรูปที่ 2.1 หน้าที่ 

ของแต่ละส่วนสามารถอธิบายได้ดังนี้ คือ ตัวตรวจจับสัญญาณแทรกสอด (ID) 
เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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  ในทางปฏิบัติ สัญญาณแทรกสอดจะไม่เกิดขึ้นตลอดเวลา ดังนั้นจึงไม่มีความจ าเป็นที่ต้องให้

ระบบท างานตลอดเวลา ดังนั้น ID จึงเป็นส่วนประกอบหลักท่ีส าคัญในงานวิจัยนี้ เพ่ือการออกแบบท า

ได้ง่าย จะสมมตุิให้สัญญาณ ECG มีค่าแอมปลิจูดคงที่เป็น 1 ในขณะที่แอมปลิจูดและเฟสของสัญญาณ

แทรกสอดไม่ทราบค่าที่แน่ชัด ส่วนค่าความถ่ีจะก าหนดให้มีการผันแปรไปไม่เกินร้อยละ 3 (1.5 Hz) 

สมมตุิให้ )(nd  คือสัญญาณ EGC  และ )(np  คือ สัญญาณแทรกสอดซึ่งอยู่ในรูป 
 

0( ) cos( )p n A n     (2.1) 
 

เมื่อ A  คือ แอมปลิจูด 0  คือความถี่ และ   คือเฟส ในทางปฏิบัติ )(np  อาจมีฮาร์โมนิกเกิดขึ้น

มากมายแต่เราจะไม่สนใจในงานนี้ ดังนั้นสัญญาณท่ีวัดได้จะจะอยู่ในรูปของผลรวมระหว่าง )(nd  และ 

)(np  กล่าวคือ 
 

( ) ( ) ( )x n d n p n   (2.2) 
 

ในส่วนของ ID นั้น สามารถท าได้หลายวิธี โดยในงานวิจัยนี้จะใช้ตัวกรองปรับแต่งสเปกตรัม 

(spectral shaping filter) เพ่ือยกระดับสัญญาณ  )(np  ให้มีความโดดเด่น จากนั้นจะท าการ

ประมาณค่าก าลังงานชั่วขณะและน าไปเปรียบเทียบกับค่าอ้างอิง   ที่เหมาะสมค่าหนึ่ง โดยจะสมมุติ

ว่าถ้าค่าก าลังงานชั่วขณะมีค่ามากกว่า   แสดงว่ามีสัญญาณแทรกสอดเกิดขึ้นในระบบ แต่หากมีค่า

น้อยกว่า    แสดงว่าไม่มีสัญญาณแทรกสอดปนเข้ามาในระบบ 
 

Frequency
Estimator

Interference
Estimator

Interference 
Detector Yes

No

Input

Output

+

-

 

รูปที่ 2.1 ระบบการก าจัดสัญญาณแทรกสอดโดยใช้อัลกอริทึม RLS แบบใหม่ 

(Improved Adaptive Sinusoidal Interference Cancellation: iASIC) 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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กระบวนการดังกล่าว สามารถท าได้โดยการป้อนสัญญาณที่วัดได้ )(nx  ไปยังตัวอนุพันธ์

อันดับหนึ่งแบบไม่ต่อเนื่องทางเวลา (first-order discrete time derivative) และตามด้วยตัวกรอง

แถบผ่าน (band-pass filter) ที่มีค่าความถี่กลางที่ 50 Hz ฟังก์ชันระบบของกระบวนการนี้สามารถ

รวมกันได้และเขียนได้ว่า 

 
1

1 2

0

1
( )

1 (1 )
d

z
H z

a z z 



 




  
 

 

(2.3) 

เมื่อ 10    คือรัศมีของโพลและเป็นตัวก าหนดค่าแบนด์วิดท์ของตัวกรอง (ถ้า   มีค่ามากค่า
แบนด์วิดท์จะแคบ) 11 0  a  คือสัมประสิทธิ์ของระบบและเป็นตัวก าหนดค่าความถี่กลาง 50 Hz 
ส าหรับค่าความถี่ดิจิทัล 0  สามารถค านวณ 
 ได้โดย  sf/)Hz50(20   เมื่อ sf  (Hz) คือความถี่สุ่มตัวอย่างของระบบ นอกจากนี้ 

ความสัมพันธ์ระหว่าง 0a  และ 0  คือ 00 cosa  ต่อมาให้  )(ny  คือเอาต์พุตของ )(zHd
 เมื่อ 

)(nx  คืออินพุต แล้วค่าก าลังงานชั่วขณะจะสามารถประมาณในรูปแบบเวียนเกิดได้ว่า 

 

2( ) ( 1) (1 ) ( )P n P n y n      (2.4) 
 

เมื่อ 10    คือ ค่าคงที ่รูปที่ 2.2 แสดงตัวอย่างของของสัญญาณแทรกสอดที่ถูกยกระดับขึ้นให้

เห็นเด่นชัด (c) และความหนาแน่นสเปคตรัมก าลังงาน  (power spectral density: PSD) ของ (d) 

ซึ่งปรากฏที่เอาต์พุตของ )(zHd
 

 จากรูปที่ 2.2 (d) จะสังเกตพบว่าสัญญาณแทรกสอดจะมีความโดดเด่นเมื่อเปรียบเทียบกับรูป

ที่ 2.2 (b) ดังที่ได้กล่าวมาก่อนหน้าว่า ผลของสัญญาณแทรกสอดจะสามารถสังเกตเห็นได้เมื่อขนาด

ของมันมีค่ามากกว่าร้อยละ 1 ของสัญญาณ ECG ดังนั้นจึงได้พยายามหาค่าก าลังงานอ้างอิง   โดย

การสังเกตค่าฟังก์ชันความหนาแน่นน่าจะเป็น (probability distribution function (PDF)) ของค่า

ก าลังงานชั่วขณะ )(nP  โดยพิจารณาขนาดของสัญญาณแทรกสอดร้อยละ 0 และร้อยละ 1 และ

ก าหนดให้ค่าแอมปลิจูดสูงสุดของสัญญาณ ECG เป็นค่าคงที่เท่ากับ 1 ดังแสดงในรูปที่ 2.3 จากรูปจะ

พบว่าว่าค่า 0.075   คือ ค่าที่เหมาะสมที่สุดที่น ามาใช้เป็นค่าก าลังงานอ้างอิง ในทางปฏิบัติค่านี้

ควรเป็นค่าที่ผู้ใช้สามารถปรับแต่งได้เพ่ือท าให้ระบบมีความยืดหยุ่น 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 2.2 (a) สัญญาณ ECG ที่วัดได้โดยมีสัญญาณแทรกสอด 1% (b) ความหนาแน่นสเปกตรัมก าลัง

งาน (c) สัญญาณ ECG ที่ถูกยกระดับแล้ว (d) ความหนาแน่นสเปกตรัมก าลังงาน ส าหรับ 

0.98   , 1sf   kHz. 

 

รูปที่ 2.3 PDFs ของ )(nP  ที่ 0% และ 1% ของสัญญาณแทรกสอด 

2.4 ตัวประมาณค่าความถี่ (IFFE) 
 เมื่อตรวจพบสัญญาณแทรกสอด ขั้นตอนต่อไปคือการประมาณค่าความถี่ของมัน ที่เวลาจริง

เราต้องการระบบที่ท างานเร็วที่สุดเท่าที่จะท าได้ ดังนั้นในงานวิจัยนี้ จึงได้เลือกตัวประมาณค่าความถี่
เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ในบทความ [7] มาใช้ ค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอด 0  ในสมการที่ (2.1) สามารถประมาณได้

โดย 
0( ) cos( ( ))n n    เมื่อ 

0( ) ( 1) (1 ) ( )n n n        (2.5) 

  

0

( )
( )
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C n
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D n
    
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(1 ) ( 1)( ( ) ( 2))
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u n u n u n





 

    
 

 

(2.7) 

2( ) ( 1) 2(1 ) ( 1)D n D n u n       
 

(2.8) 

2( ) ( ) ( )(1 ) ( 1) ( 2)u n y n n u n u n         (2.9) 
 

เมื่อ 0 1    (อ้างอิงการก าหนดค่า   ตาม [7]) 

2.5 ตัวประมาณค่าสัญญาณแทรกสอด (IE) 
 ค่าความถี่ที่ประมาณได้จากหัวข้อที่ผ่านมาจะถูกป้อนให้แก่ IE โดยตัวประมาณค่าที่เรา

เลือกใช้คือจากบทความ [6] เพราะสามารถประมาณค่าสัญญาณแทรกสอดได้รวดเร็ว 
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รูปที่ 2.4 ตัวประมาณค่าสัญญาณแทรกสอด 
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ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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ตัว couple-oscillator จะใช้ค่าความถี่ที่ประมาณได้เพ่ือสร้างสัญญาณไซน์และโคไซน์ที่มีขนาดเป็น

หนึ่งและเฟสเป็นศูนย์ จากนั้นจะน าไปขยายด้ยกับค่าน้ าหนัก 1w   และ 2w  ดังแสดงในรูปที่ 2.4 เมื่อ 

0coscy     และ 0sinsy    หลังจากการรวมองค์ประกอบสัญญาณทั้งสองเข้าด้วยกันจะได้

ค่าประมาณของสัญญาณแทรกสอด (อ้างอิงการก าหนดค่า 1w , 2w , cy  และ sy  ตาม [6]) 

2.6 ผลจ าลองการท างาน 
 เพ่ือแสดงสมรรถนะของ iASIC เราก าหนดสถานการณ์ดังต่อไปนี้ คือ ไม่มีสัญญาณแทรกสอด

จากที่กล่าวไว้ก่อนหน้านี้ว่า ข้อดีหลักของ iASIC คือ มีตัว ID ดังนั้นถ้าตรวจไม่พบสัญญาณแทรกสอด 

สัญญาณที่วัดได้จะถูกส่งไปยังเครื่องบันทึกและแสดงผลโดยตรง ในสถานการณ์เช่นนี้ iASIC จะใช้ก าลัง

งานต่ าและค านวณต่ า (ไมจ่ าเป็นต้องใช้ IFFE IE และ summer) รูปที่ 2.5 แสดงผลจ าลองการท างาน

ของ iASIC ในสถานการณ์ดังกล่าว  มีสัญญาณแทรกสอดร้อยละ 1 และ 10 โดยมีแอมปลิจูด เฟส และ

ความถี่คงที ่ในหัวข้อนี้จะสมมุติให้สัญญาณแทรกสอดมีความแรงร้อยละ 1  และ  10  ของค่าสูงสุดของ

สัญญาณ ECG (ในที่นี ้= 1) เพ่ือแสดงสมรรถนะของ iASIC เราจะเปรียบเทียบผลกับวิธี RLS-ASIC [6] 

ดังแสดงในรูปที่ 2 .6 และ 2 .7 จากรูปจะเห็นว่า ความสามารถในการก าจัดสัญญาณแทรกสอดจะ

เหมือนกันแต่ iASIC จะใช้เวลาน้อยกว่า (ประมาณ 250 ตัวอย่าง) ในการตรวจจับสัญญาณแทรกสอด 

(ดูรูปที่ 2.7 (b)) 

 

รูปที่ 2.5 สมรรถนะของ iASIC เมื่อไม่มีสัญญาณแทรกสอดส าหรับค่า =  =0.98, 
 

 = 0.075 (a) อินพุต (b) เอาต์พุต 
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รูปที่ 2.6 สมรรถนะของ iASIC เปรียบเทียบกับ [6] ส าหรับ 1% ของสัญญาณแทรกสอด 

 ==  =0.98,
 
 = 0.075, C(0)=0.001, D(0)=0.1 (a) อินพุต (b) เอาต์พุต iASIC 

(c) เอาต์พุต RLS-ASIC [6] 

 

รูปที่ 2.7 สมรรถนะของ iASIC เปรียบเทียบกับ [6] ส าหรับ 10% ของสัญญาณแทรกสอด
 

 ==  =0.98,
 
 = 0.075, C(0)=0.001, D(0)=0.1 (a) อินพุต (b) เอาต์พุต iASIC 

(c) เอาต์พุต RLS-ASIC [6] 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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สัญญาณแทรกสอดร้อยละ 10 แอมปลิจูดและเฟสคงที่ และความถี่เบี่ยงเบนร้อยละ 3 จาก 

50 Hz จะสมมุติให้สัญญาณแทรกสอดมีความถี่เบี่ยงเบนไปร้อยละ 3 จาก 50 Hz ดังนั้น ความถี่ของ

สัญญาณแทรกสอดจะมีค่าเป็น 51.5 Hz เนื่องจากไม่มี IFFE ใน [6] มันจึงถูกก าหนดให้ท างานที่

ความถี ่50 Hz ตลอดเวลา จึงท าให้สมรรถนะในการก าจัดสัญญาณแทรกสอดลงลงอย่างมากดังแสดง

ในรูปที่ที่ 2.8 (c) ในขณะที่ iASIC ยังคงรักษาสมรรถนะที่ดีไว้ได้ ดังแสดงในรูปที่ที่ 2.8 (b) 

สัญญาณแทรกสอดที่มีการผันแปรแอมปลิจูด เฟส และความถี่โดยมีค่าความถี่เบี่ยงเบนเป็น 

1.5 Hz จะสมมตุิให้สัญญาณแทรกสอดมีความถ่ีเบ่งเบนไปร้อยละ 3 และมีแอมปลิจูดเปลี่ยนตามเวลา

ดังแสดงในรูปที่ 2.9 (b) iASIC ยังคงรักษาสมรรถนะที่ไว้ได้เมื่อเปรียบเทียบกับวิธีการใน [6] ดังแสดง

ในรูปที่ 2.9 (c) 
 

 

รูปที่ 2.8 สมรรถนะของ iASIC เปรียบเทียบกับ [6] ส าหรับ 10% ของสัญญาณแทรกสอดและความถี่

เบี่ยงเบน 3%
 
 ==  =0.98,

 
 = 0.075, C(0)=0.001, D(0)=0.1 (a) อินพุต (b) เอาต์พุต iASIC 

(c) เอาต์พุต RLS-ASIC [6] 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 2.9 สมรรถนะของ iASIC เปรียบเทียบกับ [6] เมื่อแอมปลิจูดของสัญญาณแทรกสอด

เปลี่ยนแปลงตามเวลาและความถี่เบี่ยงเบนเลยร้อยละ 3
 
 ==  =0.98,

 
 = 0.075, 

C(0)=0.001, D(0)=0.1 (a) อินพุต (b) เอาต์พุต iASIC (c) เอาต์พุต RLS-ASIC [6] 

2.7 สรุป 

  ในการพัฒนานี้ได้น าเสนอ iASIC ที่สามารถท างานได้ทุกสิ่งแวดล้อม ตัวตรวจจับสัญญาณ

แทรกสอดถูกน ามาใช้เพ่ือท าให้การใช้ค่าพลังงานและการค านวณของระบบมีค่าน้อยที่สุด ส่วนตัว

ประมาณค่าความถี่ถูกน ามาใช้เพ่ือติดตามค่าความถี่ของสัญญาณแทรกสอดที่อาจเกิดขึ้นได้ใน      

ทางปฏิบัติ นี่จึงเป็นสาเหตุท าให้ iASIC มีสมรรถนะท่ีเหนือกว่า RLS-ASIC 
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บทท่ี 3 

โครงสร้างและอัลกอริทึม 
 

   ในบทนี้กล่าวถึงวิธีการพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรง (Direct-Lattice 

Adaptive Notch Filter: DLANF) ส าหรับการประมาณค่าความถี่และอัลกอริทึมการปรับตัวตาม

เกณฑ์ค่าเฟสผิดพลาดส าหรับการประมาณค่าความถี่  (Phase Error Criterion (PEC) Based) อัน

ประกอบไปด้วย แนวทางการออกแบบ การวิเคราะห์ค่าเฉลี่ย และการวิเคราะห์ MSE ในสภาวะคงตัว 

โดยมีรายละเอียด ดังต่อไปนี้ 

3.1 การพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรงส าหรับการประมาณค่าความถี่

และการติดตาม (DLANF) 

  ในการพัฒนาตัวกรองนี้ ได้น าเสนอตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรงส าหรับการ

ประมาณค่าความถี่และการติดตาม โดยใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะโพลต่ออนุกรมกับตัวกรอง

โครงสร้างแลตทิชที่มีเฉพาะซีโร่ ในการปรับค่าพารามิเตอร์ของตัวกรองนั้น จะใช้อัลกอริทึมแบบ เกร

เดียนต์นอร์มอลไลซ์ การใช้เทคนิคนี้ มีประสิทธิภาพที่ดีกว่าตัวกรองแบบปรับตัวได้ทั่วไป ในแง่ของ

การลู่เข้าของเวลาและให้ค่าเฉลี่ยก าลังสองผิดพลาด (MSE) ที่น้อยและได้ใช้การจ าลองด้วย

คอมพิวเตอร์เพ่ือแสดงความโดดเด่นของตัวกรองที่น าเสนอในงานวิจัยนี้  ตัวกรองแบบ  Infinite 

Impulse Response (IIR) นอตช์ปรับตัวได้ หรือ  Adaptive Notch Filter (ANF) สามารถน าไปใช้

กับแอปพลิเคชันในการประมวลผลสัญญาณได้หลากหลาย เช่น เพ่ือก าจัดส่วนประกอบแถบความถี่

แคบ หรือ คลื่นไซน์ที่มีขนาด ความถี่ และเฟสที่ไม่ทราบค่า ไม่ว่าจะเป็นในระบบ เรดาร์ โซนาร์ และ

ระบบการสื่อสาร  ]1 [  ตลอดจนระบบการควบคุม ในงานวิศวกรรมชีวการแพทย์ และระบบไฟฟ้าแบ

บกริด เป็นต้น 

3.1.1 งานวิจัยที่เกี่ยวข้อง 

  จากการสืบค้นวรรณกรรมจะให้เห็นว่า ตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้ หรือ ANF ที่นิยมใช้งาน มี

อยู่ด้วยกันสองประเภท ได้แก่ ANF แบบตรง [2] และ ANF แบบแลตทิช [3] นอกจากนี้ ยังมีวิธีการที่

ใช้ร่วมกันในการปรับค่าสัมประสิทธิ์ของตัวกรองทั้งสอง คือ ประเภทแบบเกรเดียนต์ [4-5] และยังมี

ในงานวิจัย [6] โดยมีความแตกต่างจากอัลกอริทึมประเภทอ่ืน ซึ่งมีชื่อเรียกว่า Modified Inverse 
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Tangent หรือ MIT ที่ถูกน ามาดัดแปลง ปรับเปลี่ยนและประยุกต์ใช้งานกับ ANF แบบที่มีข้อจ ากัด 

[2] เป้าหมายหลักของการท างานในช่วงเริ่มต้น คือ การเร่งการลู่เข้าของอัลกอริทึมในขณะที่จะต้อง

รักษาค่า MSE ให้มีค่าที่น้อยของพารามิเตอร์ที่ประมาณไว้ นั่นเอง ในงานวิจัยที่ [4] และ [5] นั้น มี

ความเร็วในการลู่เข้าที่ช้ามาก เมื่อวิธีการที่เหมาะสมอยู่ห่างจากจุดค่าเริ่มต้น และความเร็วในการลู่

เข้าของงานวิจัยที่ [6] จะดีกว่างานวิจัยที่ [4] และ [5] แต่คุณสมบัติการลู่เข้าจะยังคงจ าเป็นต้องได้รับ

การปรับปรุง 

  ดังนั้นในงานวิจัยนี้ จึงได้น าเสนอตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรงแบบใหม่ ที่มีชื่อว่า 

DLANF ตัวกรองที่น าเสนอนี้ อัลกอริทึมที่น าเสนอใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะโพลต่ออนุกรม

กับตัวกรองโครงสร้างแลตทิชที่มีเฉพาะซีโร่ ใช้อัลกอริทึมแบบเกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ ในการปรับ

พารามิเตอร์ของตัวกรอง ด้วยการใช้เทคนิคดังที่กล่าวไปนั้น ท าให้ได้ตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้ที่ให้

อัตราการลู่เข้าที่รวดเร็ว และมีค่า MSE ที่น้อย ส าหรับค่าพารามิเตอร์ที่ประมาณได้ และผลการจ าลอง

ที่ครอบคลุมการท างานของระบบ ได้แสดงให้เห็นถึงความโดดเด่นที่ดีกว่าของตัวกรองแบบใหม่ที่

น าเสนอ 

3.1.2 ตัวกรองที่น าเสนอ 
 ในหัวข้อนี้ จะกล่าวถึงโครงสร้างของตัวกรองที่น าเสนอและอัลกอริทึมแบบปรับตัวได้ ซึ่งเรา

จะพิจารณาสัญญาณอินพุต ที่เป็นสัญญาณรูปคลื่นไซน์จริง ( )x n  ในรูปแบบของสมการที่ (3.1) 

 

 0 0( ) cos( ) ,x n A n v n     (3.1) 

 

เมื่อ 0A  คือ ค่าขนาด 00    คือ ค่าความถี่ และ 0  คือ ค่าเฟสเริ่มต้น ซึ่งเป็นตัวแปรสุ่ม

อย่างสม่ าเสมอกระจายตัวไปทั่ว 0, 2 )  และ  v n  สัญญาณรบกวนเกาส์เซียนขาวค่าเฉลี่ยเป็นศูนย์

ที่มีค่าความแปรปรวน คือ 
2

v  อัตราส่วนสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน (SNR) ของสมการที่ (3.1) คือ 
2 2SNR= A / 2 v  ในการประมาณค่า หรือ ติดตามความถี่ที่ไม่ทราบ 0  โดยตัวกรองนอตช์ปรับตัว

ได้แบบแลตทิชอันดับสอง [3] สามารถก าหนดได้ ดังสมการที่ (3.2)  
  

1 2

0

1 2

0

1 2
( ) ,

1 (1 )

k z z
H z

k z z 

 

 

 


  
 (3.2) 
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เมื่อ 0 1   ซึ่งคือค่าหรือส่วนที่ ใช้ก าหนดต าแหน่งของโพลและซีโร่ของตัวกรอง และ 

01 1k    ก าหนดค่าพารามิเตอร์นอตช์ของความถี่นอตช์ ซึ่งหากความถี่อินพุตตรงกันกับความถี่

นอตช์แล้ว จะลู่เข้าสู่เป็นค่า 
0 0cosk     

  แนวทางตัวอย่างส าหรับงานวิจัยนี้ได้มาจาก [7] แต่ ANF ที่แท้จริงนั้นจะถูกพิจารณาแทนที่

ด้วย ANF ที่ซับซ้อนกว่า โดยจากสมการที่ (3.2) สามารถเขียนสมการใหม่ ได้เป็น 

 

( ) ( ) ( ),d lH z H z H z  

 

โดยที่ 

 

(3.3) 

1 2

0

1
( )

1 (1 )
dH z

k z z  


  
 (3.4) 

 

และ 

1 2

0( ) 1 2 .lH z k z z     (3.5) 
   

ตัวกรองที่น าเสนอ ได้รับการออกแบบมาโดยอาศัยหลักการใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะ        

โพลต่ออนุกรมกับตัวกรองโครงสร้างแลตทิชที่มีเฉพาะซีโร่  ในการปรับปรุงความเสถียรของระบบ 

( )dH z  ซ่ึงสามารถทราบลักษณะโดยใช้โครงสร้างรูปแบบตรง (ตัวห้อย d หมายถึง แบบตรง) กับตัว

กรองแบบ all-zero ( )lH z  ซึ่งสามารถทราบลักษณะได้ว่าเป็นตัวท านายเชิงเส้นแบบแลตทิช (ตัว

ห้อย l หมายถึง แลตทิช) และอินพุต ( )x n  ไปยังเอาต์พุต ( )w n  ของตัวกรอง all-pole จะถูก

ก าหนดให้เป็น ดังสมการที่ (3.6) 
 

0( ) ( ) (1 ) ( 1) ( 2).w n x n k w n w n         
 

(3.6) 
 

สัมประสิทธิ์
 

( )w n  และ ( 1)w n  จะถูกป้อนเข้าสู่ตัวท านายแบบแลตทิช เพ่ือสร้างสัมประสิทธิ์ตัว

กรองส่วนป้อนไปหน้า ( )u n  และสัมประสิทธิ์ตัวกรองส่วนป้อนกลับ ( )v n  ดังสมการที่ (3.7) และ

สมการที่ (3.8) ดังนี้ 
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0( ) ( ) ( 1)u n w n k w n    (3.7) 

 

0( ) ( ) ( 1).v n k w n w n    

 

(3.8) 

 

และในขั้นตอนสุดท้าย จะได้สัมประสิทธิ์ตัวกรองป้อนไปหน้า ( )y n  และสัมประสิทธิ์ตัวกรองส่วน

ป้อนกลับ ดังสมการที่ (3.9) และสมการที่ (3.10) ตามล าดับ 

 

( ) ( ) ( 1)y n u n v n    (3.9) 

 

( ) ( ).z n y n  

 

(3.10) 

 

ในการอัปเดตค่าพารามิเตอร์ของค่าของนอตช์ 0k  นั้น สามารถระบุฟังก์ชันในข้อที่ผิดพลาดของ 

อัลกอริทึมแบบ DLANF ได้ว่า 

21
( ) .

2
E y n      

(3.11) 

 

โดยที่ค่า   .  E  คือ ตัวด าเนินการค่าความคาดหวัง ค่าชั่วขณะที่ได้จากสมการที่ (3.11) นั้น จะ

น าไปใช้ในการประยุกต์ใช้งานจริง ซึ่งสามารถเขียนสมการใหม ่ได้เป็น 

 

21
( ) ( ).

2
n y n   

(3.12) 

 

เมื่อ 0,1,...n   คือ ดัชนีตัวชี้เวลาค่าอนุพันธ์ของ ( )n  เมื่อเทียบกับค่า 
0( )k n  โดยที่ 

0( )k n  คือ ค่า

การประมาณ ณ เวลาที ่ n  ของ 
0k  ซ่ึงจะได้ว่า 

 

( ) ( ) ( 1).n y n w n    (3.13) 
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ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



19 
 

 
 

เพ่ือที่จะเร่งระยะเวลาในการปรับตัวของอัลกอริทึมแบบเกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ ซึ่งจะถูกน ามาใช้ใน

กรณอัีลกอริทึมดังกล่าว โดยสามารถแสดงให้เห็นถึงลักษณะของฟังกชัน ดังสมการต่อไปนี้ 

 

0 0

( )
( 1) ( ) .

( )

n
k n k n

P n





    
(3.14) 

 

เมื่อ   คือ ค่าช่วงขนาด (step size) ของการเลื่อนค่าล าดับและการปรบัค่าล าดับของ   เพ่ือให้เกิด

ความเหมาะสม ( )P n  โดยสามารถที่จะท าการค านวณแบบเรียกซ้ า (Recursive function) ซึ่งจะได้

เป็น 
 

2( ) ( 1) (1 ) ( ).P n P n w n      (3.15) 

 

เมื่อ 0 1   คือ ปัจจัยการปรับให้เรียบ ในช่วงแรกของการปรับตัว ความเร็วในการลู่เข้าของ 

DLANF นั้น จะเกิดขึ้นแบบรวดเร็ว เนื่องจากค่าของ ( )P n  มีขนาดที่ใหญ่และหลังจากนั้น เมื่อลู่เข้า

แล้วค่า ( )P n  จะมีขนาดเล็ก ซึ่งส่งผลให้ค่า MSE ของค่าพารามิเตอร์มีค่าน้อยโดยประมาณ 

3.2 อัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่าเฟสผิดพลาดส าหรับการประมาณค่าความถี่ (PEC) 
  การศึกษาอัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่าเฟส PEC ผิดพลาดอย่างง่าย  (Phase Error 

Criterion: PEC-based)  ใช้วิธีการอัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบการปรับตัวตามเกณฑ์ข้อผิดพลาด

ของค่าเฟสส าหรับการประมาณค่าความถ่ีที่ไม่ทราบค่าของสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อนเทคนิคที่น าเสนอ

นี้ มีข้อที่ได้เปรียบหลักสองประการ คือ มีความทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ และไม่ไวต่อการ

เปลี่ยนแปลงขนาดของสัญญาณการลู่เข้าหาในค่าเฉลี่ยของการประมาณค่าความถี่และการแสดงค่า

ของสถานะคงตัวส าหรับค่า MSE นั้น ใช้การจ าลองการท างานด้วยคอมพิวเตอร์เพ่ือแสดงให้เห็นถึง

ความเหนือกว่าของอัลกอริทึมท่ีมกีารปรับตัวได้ โดยมีรายละเอียดดังนี้ 

3.2.1 งานวิจัยที่เกี่ยวข้อง 
 เมื่อพิจารณาถึงสัญญาณแทรกสอดจากเพาเวอร์ไลน์อันเกิดจากการคัปปลิ้ง [1] เป็นหนึ่งใน
หลาย ๆ ปัญหาที่เกิดขึ้นในการบันทึกและแสดงผลสัญญาณคลื่นไฟฟ้าหัวใจ (ECG) ซึ่งจะเป็นสาเหตุ
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ท าให้การตีความหมายของสัญญาณผิดพลาด และรวมถึงการที่จะจ าแนกสัญญาณแบบหลายรายการ 
(Multiple Signal Classification: MUSIC) [6] ความแปรปรวนร่วมที่ปรับเปลี่ยน (Modified 
Covariance: MC) [7] การสลายตัวของฮาร์โมนิกแบบ Pisarenko (Pisarenko Harmonic 
Decomposition: PHD) [8] PHD ที่ได้ปรับปรุงขึ้นมาใหม่ [9] การประมาณค่าความน่าจะเป็นสูงสุด 
(Maximum Likelihood: ML) [10] คือ ตัวอย่างของการประมาณค่าบล็อกที่ใช้ในการประมาณ
ค่าความถี่สัญญาณคลื่นไซน์คงที่แบบไม่ทราบค่า ซึ่งจะต้องเสียเวลาในการค านวณที่สูง ของเทคนิค
เหล่านั้นดังกล่าว จึงได้มีการน าเอาเทคนิควิธีการต่าง ๆ มากมายมาใช้เพ่ือแก้ไขปัญหาในข้อเสียนี้ 
[29–30] ส าหรับการประมาณค่าความถี่สัญญาณคลื่นไซน์ที่แปรผันตามเวลาจ าเป็นจะต้องใช้เทคนิค
การประมาณค่าตามล าดับ เช่น อัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบก าลังสองน้อยที่สุดแบบเรียกซ้ าสามรอบ 
(Recursive Least-Squares: RLS) และอัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบตระกูลก าลังสองน้อยที่สุด 
(Least-Mean-Square: LMS) [12] ในงานวิจัยที่ [12] นั้น ผู้วิจัย So และ Ching ได้เสนออัลกอริทึม
เทคนิควิธีการแบบการปรับตัวของ การประมาณค่าความถี่โดยตรงแบบจริง ( Real Direct 
Frequency Estimation: RDFE) ส าหรับโทนเสียงจริงในสัญญาณรบกวน ซึ่งการท างานของเทคนิค
วิธีการแบบ RDFE นั้น จะขึ้นอยู่กับการท านายเชิงเส้นของสัญญาณคลื่นไซน์จริง [13] โดย RDFE จะ
มีประสิทธิภาพในการค านวณโดยตรงและให้การวัดค่าความถ่ีที่เป็นกลาง 

และในกรณีของการประมาณค่าความถ่ีสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน สามารถใช้การประมาณค่า
แบบบล็อกใน [14-17] และอัลกอริทึมการปรับตัวที่ใช้ตัวกรองนอตช์แบบปรับตัวเชิงซ้อน CANF 
(Complex Adaptive Notch Filter: CANF) [18-21] ได้ ในงานวิจัยที่ [18] ได้มีการน าเอา
อัลกอริทึมการดัดแปลงเกรเดียนต์ธรรมดาแบบปรับตัวเชิงซ้อน (Modified Complex Plain 
Gradient: MCPG) มาใช้งาน พบว่า เทคนิควิธีการแบบ MCPG สามารถปรับปรุงค่าความเร็วการ    
ลู่เข้าหากันเมื่อเปรียบเทียบกับเทคนิควิธีการแบบ Regalia (Regalia) [19] และอัลกอริทึมเกรเดียนต์
ธรรมดาแบบเชิงซ้อน (Complex Plain Gradient: CPG) [21] โดยไม่ต้องมีเพ่ิมการค านวณใด ๆ 
อย่างไรก็ตาม เนื่องจากค่าแฟกเตอร์การหดตัวค่าของโพลเทคนิควิธีการแบบ CANF รวมถึง
ประสิทธิภาพของอัลกอริทึมปรับตัวแบบตัวกรองนอตช์ ANF อาจไม่ดีหากค่าที่เลือกของโพลแฟค
เตอร์ไม่เหมาะสม ในงานวิจัยที่ [22] อัลกอริทึมแบบปรับตัวตามการท านายเชิงเส้น [12] ได้ถูก
น ามาใช้ส าหรับกรณีทั่วไปของสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน กล่าวคือ การประมาณค่าความถี่โดยตรงที่
เชิงซ้อน (Complex Direct Frequency Estimation:  CDFE) เทคนิควิธีการแบบ CDFE เป็น
อัลกอริทึมที่น่าสนใจ เนื่องจากมีความเรียบง่ายและมีประสิทธิภาพที่ดี อย่างไรก็ตามการให้ความเร็ว
การลู่เข้าที่ช้าเมื่อขนาดของสัญญาณต่ าและไม่ทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์สูงนั่นเอง 

 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



21 
 

 
 

3.2.2 แนวทางการออกแบบ 
จากการวิเคราะห์อัลกอริทึม สามารถตั้งข้อก าหนดได้ว่าสัญญาณของอัลกอริทึมที่น าเสนอ จะ

อยู่ในรูปแบบของ 
 

( ) ( ) ( )x n d n v n   (3.16) 
                                                                      
เมื่อก าหนดค่า 

0( )
( )

j n
d n Ae

 
 , 0A , 0 ( , )     และ [ , ]     คือ ค่าขนาดของ

สัญญาณที่ไม่ทราบค่า (Amplitude) ค่าของความถี่ (Frequency) ที่ไม่ทราบค่า และค่าของเฟส 
(Phase) ทีไ่ม่ทราบค่า ตามล าดับ โดย A  และ 0  สามารถมีค่าคงที่ หรือ แปรผันตามเวลา โดยมี   
เป็นการกระจายแบบสม่ าเสมอ ค่า ( ) ( ) ( )r iv n v n jv n   คือ สัญญาณรบกวนเกาส์เซียนขาว

เชิงซ้อนที่มีค่าเฉลี่ยเป็นศูนย์ โดยมีความแปรปรวน 2  โดยที่ ( )rv n  และ ( )iv n  เป็นกระบวนการ
ตามค่าความเป็นจริงที่ไม่สัมพันธ์กัน โดยมีค่าความแปรปรวนที่มีค่าเฉลี่ยเป็นศูนย์และค่าความ

แปรปรวนที่เหมือนกันของค่า 2 / 2  โดยค่าอัตราส่วนสัญญาณอินพุตต่อสัญญาณรบกวน ( iSNR )  

สามารถค านวณได้โดย 
22 /ASNRi   

วัตถุประสงค์ของงานวิจัยนี้ คือ การประมาณค่า  0  จากการสังเกตุอนุกรมเวลา (Time 
series) ตามล าดับของค่า ( )x n  โดยใช้เกณฑ์ในการปรับตัว (Adaptive criteria) ดังต่อไปนี้ 

 

0 0
ˆ ˆ( 1) ( ) ( )n n D n      (3.17) 

 

โดยที่ )(ˆ
0 n  คือ ค่าประมาณ ณ เวลา n  ของ 0  ส่วนค่า 0   เป็นค่าพารามิเตอร์สเต็ปไซส์ 

(step-size) ที่ควบคุมความเร็วของการลู่เข้า และ )(nD  เป็นฟังก์ชันที่มีการกระท าในทันทีโดยต้อง
เป็นไปตามเกณฑ์ ดังนี้ 
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D  (3.18) 

 

เมื่อ ][E  คือ ตัวด าเนินการค่าคาดหวังทางสถิติ เพ่ือพิจารณาในประเด็นของค่า D  ที่จะต้องเป็นไป
ตามสมการที่ (3.18) จะพิจารณาการท านายเชิงเส้นของสัญญาณ [22] 
 

0( ) ( 1)
j

s n e s n


    (3.19) 
 
โดยที่ข้อผิดพลาดในการท านาย จะถูกก าหนดโดย 
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ˆ( ) ( ) ( )e n x n s n   (3.20) 
 
และ 
                                     

0ˆˆ( ) ( 1)
j

s n e x n


    (3.21) 
              

เป็นการประมาณค่า ( )s n  และค่า 0̂  คือ การปรับค่าความผิดพลาดจากการท านาย โดยใช้สมการ
ที่ (3.17) เป็นที่ทราบกันว่าสัญญาณ ( )s n  ในสมการที่ (3.19) และเวอร์ชันโดยประมาณในสมการที่ 
(3.20) ถูกก าหนดให้เป็น ค่าลบ เพ่ือรับสัญญาณข้อผิดพลาดการท านายเฟสเชิงเส้น ( )e n  ในตอนนี้ 
จะก าหนดเกณฑ์ข้อผิดพลาดของเฟส (PEC) ใหม่ ดังต่อไปนี้ 

 

)](*)([)]([ nenxEnDED   (3.22) 
                                                                                                                              
เมื่อ 
 

)(*)()( nenxnD   (3.23) 
 
โดยสัญลักษณ์   คือ ตัวด าเนินการเฟส และเครื่องหมายดอกจัน (*) หมายถึง การคอนจูเกจ
เชิงซ้อน ในทางปฏิบัตินั้น เฟสเชิงเส้น )(nD  สามารถค านวณได้จาก 
 

))(*)(Re(

))(*)(Im(
arctan)(

nenx

nenx
nD   (3.24) 

 
เมื่อก าหนด )Im(  คือ เป็นส่วนจินตภาพและ )Re(  เป็นส่วนจริง เพ่ือศึกษาพฤติกรรมของ )(nD , โดย
แทนค่า ( )x n , ( )e n  และ ˆ( )s n  ในสมการที่ (3.22) จะได้สมการทิ่ (3.25) (ที่มาสามารถดูภาคผนวก 
ข ประกอบ) 
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(3.25) 

เมื่อ 00
ˆ    คือ การประมาณค่าความผิดพลาด เห็นได้ชัดว่า 00

ˆ    เป็น stationary point 
ของสมการที่ (3.25) เพ่ือยืนยันความถูกต้องของสมการที่ (3.25) การศึกษาการประมาณค่าของ D  
ตามการจ าลองการท าแบบมอนติคาร์โล โดยใช้การจ าลองด้วยคอมพิวเตอร์ ค่าพารามิเตอร์ที่ใช้ในการ

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



23 
 

 
 

จ าลอง ได้แก่  5.00  ,  2.0 และค่าความยาวของข้อมูล 410L  ฟังก์ชันการขับ D  เป็น
ฟังก์ชันของพารามิเตอร์ค่าความถ่ี 0̂  0iSNR   dB และ (b) 10iSNR   dB ดังแสดงไว้ในรูปที่ 
3.1 พบว่าผลการวิเคราะห์และการจ าลองการท างานนั้นมีความสอดคล้องกันอย่างดี ทั้งค่า iSNR  ที่มี
ค่าต่ าและมีค่าสูง และเป็นไปตามเกณฑ์ที่ต้องการในสมการที่ (3.18) ในท้ายทีสุ่ด สามารถรับประกัน
อัตราการลู่เข้าของสมการที่ (3.17) ได้ หากใช้สมการที่ (3.23) ท างานร่วมกัน 

นอกจากนี้ นิพจน์ในรูปแบบปิดส าหรับค่า D  ในสมการที่ (3.25) สามารถใช้ศึกษาพฤติกรรม
การลู่เข้าของสมการที่ (3.17) เนื่องจากมีความสอดคล้องกับการจ าลองการท างาน สุดท้ายด้วยการ
แทนสมการที่ (3.23) ในสมการที่ (3.17) อัลกอริทึมการปรับตัวของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้
น าเสนอนั้น จะได้สมการใหม่ของอัลกอริทึมดังกล่าวเป็น 

 

0 0
ˆ ˆ( 1) ( ) ( ) *( )n n x n e n       (3.26) 

 
ตามที่ได้พิจารณาไปแล้วนั้น อัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้น าเสนอนั้น เรียบง่าย

และน่าสนใจมาก เนื่องจากไม่จ าเป็นต้องมีสัญญาณเพ่ิมเติมภายในและภายนอก เพ่ืออัปเดต
พารามิเตอร์ค่าความถี่ 0̂  ของ CLP ต้องใช้เพียง )(nx , )(ne และตัวประเมินเฟส   เท่านั้น ในรูป
ที่ 3.2 ได้แสดงแผนภาพบล็อกของตัวประมาณท่ีได้น าเสนอ โดยในส่วนถัดไปจะกล่าวถึงคุณสมบัติการ
ลู่เข้าของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่เสนอ 
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รูปที่ 3.1 ค่าคาดหวังทางสถิติของฟังก์ชันขับเทคนิควิธีการแบบ PEC โดย D  เป็นฟังก์ชันของ

พารามิเตอร์ค่าความถี่ส าหรับ (a) 0iSNR   dB และ (b) 10iSNR  dB 
 

 

 
รูปที่ 3.2 บล็อกไดอะแกรมของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอ 
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3.2.3 การวิเคราะห์ค่าเฉลี่ย 
ที่สภาวะคงตัว 

0 0̂   ในเงื่อนไขของ 
0sin |aa a   และ 

0cos | 1aa    โดยสมการที่ 
(3.25) สามารถประมาณค่าได้เป็น 
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ในกรณีที่เกิดเป็นค่าคงที่ (Stationary point) ของค่า 0  แล้ว ดังนั้นเพ่ือให้ง่ายต่อการค านวณหา
ค่าของ 0arctan |uu u   ในสมการที่ (3.27) สามารถที่จะจัดรูปแบบสมการใหม ่ได้เป็น 
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และเม่ืออ้างอิงถึงการหาค่าเฉลี่ยจากสมการที ่(3.26) จะพบว่า ค่านิพจน์ที่สถานะคงตัวของค่า D  ใน
สมการที่ (3.28) นั้น จะถูกแทนค่าด้วยสมการที่ (3.26) ซึ่งเป็นผลที่เกิดหลังจากการรับตัวด าเนินการ 
(Operator) ของค่าคาดหวังทางสถิติ (Statistical expectation) และจะก าหนดให้ค่า     เป็น 

00
ˆ    ซ่ึงจะได้เป็นสมการใหมดั่งสมการที่ (3.29) คือ 

 

00000 )()1()1(   nn  (3.29) 
 
โดยที่ )](ˆ[)( 00 nEn    คือ ค่าคาดหวังทางสถิติของ )(ˆ

0 n  และ 
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ในสมการที่ (3.29) อยู่ในรูปของสมการผลต่างไม่แปรผันตามเวลาอันดับหนึ่งในตัวแปร )(0 n  ซึ่งจะ
ให้ค่าค าตอบได้ดังสมการที่ (3.31) (รายละเอียดดังภาคผนวก ค) 

 

00000 )1)()0(()(   nn  (3.31) 
 
โดยที่ )0(ˆ)0( 00    คือ ค่าเริ่มต้นของพารามิเตอร์ค่าความถี่ )(ˆ

0 n  เนื่องจาก 0  ต้องน้อยกว่า
หนึ่งเสมอในส่วนของ 0)1( 0    เข้าใกล้ศูนย์ เมื่อ n เข้าสู่ค่าอนันต์ และสมการที่ (3.31) จะได้
เป็น 
 

00 |)(  nn  (3.32) 
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จากสมการที่ (3.32) จะเห็นไดว้่าอัลกอริทึมแบบ PEC ที่น าเสนอนั้น จะลู่เข้าหาค าตอบที่ต้องการและ
ไม่มีค่าไบอัส (Unbiased) นอกจากนี้ เวลาในการลู่เข้าของสมการที่ (3.26) สามารถท านายได้โดยใช้
ข้อเท็จจริงที่ว่า ในเทอมขวา )1( 0  จะลดลงตามเวลาแบบทวีคูณ (Exponential) ซึ่งสามารถ
ระบุได้ว่า 
 

)/1(
0)1(   e  (3.33) 

 
โดยที่   ถูกก าหนดให้เป็นค่าคงที่ (เวลา) ท าการแก้สมการที่ (3.33) จะได้ค่า   ดังสมการที ่(3.34) 

                  

)1(log

1

0





e
 (3.34) 

 
ตามสมการที่ (3.34) เวลาในการลู่เข้าโดยประมาณของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอจะเป็น 

 
5iL (samples) (3.35) 

 
นอกจากนี้ ความเสถียรภาพของค่าสเต็ปไซส์ (step-size) สามารถก าหนดได้จากสมการที่ (3.29) 
และจะได้สมการใหมดั่งสมการที่ (3.36) คือ 
 

0

2
0


   (3.36) 

 
โดยขอบเขตด้านบนของค่าสเต็ปไซส์ในสมการที่ (3.36) จะท าให้เกิดการลู่เข้าแบบโมโนโทนิก 

(Monotonic convergence) ในลักษณะของการหาค่าเฉลี่ย และความถูกต้องของสมการที่ (3.31) 
(3.32) และ (3.35) จะได้รับการทดสอบ โดยใช้เทคนิคการจ าลองการท างานแบบมอนติคาร์โล โดยได้
มีการสุ่มทดลองการท างานเป็นจ านวน 1,000 ครั้ง ส าหรับสัญญาณค่าเฟสสุ่มและล าดับสัญญาณ
รบกวนแบบสุ่มที่มีค่าความแปรปรวนเฉพาะการประมาณค่าความถ่ีเป็นจ านวน 1,000 ความถี่ ที่ได้รับ
นั้น น ามารวมกันโดยเฉลี่ยเพ่ือให้ได้ค่าความถ่ีโดยประมาณเฉลี่ย )(0 n  

ในรูปที่ 3.3 ได้แสดงกราฟการเรียนรู้ของ )(0 n  ที่ได้จากสมการที่ (3.31) และการจ าลอง
การท างานส าหรับที่ค่า 0iSNR  และ 10 dB,  5.00   ค่าขนาดความยาวข้อมูล 1000L  
และค่าสเต็ปไซส์ 05.0  โดยค่าที่ก าหนดให้กับพารามิเตอร์ที่ใช้ในการจ าลองการท างานนั้น     
จะถูกก าหนดค่าด้วยเทคนิคแบบการลองผิดลองถูก (trial-and-error technique) เพ่ือให้ได้ผลลัพธ์ที่
ดีที่สุด ซ่ึงค่าสเต็ปไซส์   จะถูกจ ากัดให้อยู่ภายในช่วงของสมการที่ (3.36)  
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จะเห็นได้ว่า ผลการวิเคราะห์ )(0 n  แสดงในสมการที่ (3.31) สามารถติดตามการจ าลอง
การท างานได้เป็นอย่างดี ทั้ง iSNR  ที่มีค่าต่ า (0 dB) และท่ีมีค่าสูง (10 dB) และจะลู่เข้าหาฟังก์ชันที่
ก าหนดให้ตามต้องการ โดยใช้สมการที่ (3.35) เวลาในการลู่เข้า คือ 298iL  ที่ตัวอย่างค่า 0iSNR  
dB และ 208iL  ที่ตัวอย่างค่า 10  iSNR dB  โดยใกล้เคียงกับเวลาที่ได้จากการจ าลองการท างาน 
นั่นเอง 

 
 

รูปที่ 3.3 เส้นโค้งการเรียนรู้ของ )0(0  ส าหรับ (a) ที่ค่า 0iSNR  dB 
และ (b) ที่ค่า 10iSNR  dB    

 

3.2.4 การวิเคราะห์ MSE ในสภาวะคงตัว 
ในหัวข้อของการวิเคราะห์ค่า MSE นี้ จะท าการประมาณค่าความถี่ของ )(ˆ

0 n  ที่ต้องการ 
เพ่ือหาค่า MSE ดังนั้นจะต้องมีนิพจน์ของค่าสถานะคงตัวส าหรับค่าความผิดพลาดของ )(ne  ในการ
ท านาย ข้อมูลด้านอินพุตของค่า )(nx  ที่ป้อนเข้ามา เพ่ือสังเกตดูข้อผิดพลาดในการท านาย ซึ่งค่า 

)(ne  ดังกล่าว สามารถที่จะสร้างแบบจ าลองการท างานได้โดยใช้ฟังก์ชันการถ่ายโอน ดังต่อไปนี้ 
 

101)(  zezH
j  (3.37) 
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ท าการแทนค่า jez  และ ],[    ลงในสมการที่ (3.37) จะได้ผลเป็น 
 

)( 01)(
 


j

eH  (3.38) 
 

ถ้าแทนที่ 0
ˆ   ในสมการที่ (3.38) จะได้เป็น 

 







 

sincos1

1)(

j

eH
j






 (3.39) 

               

ที่สภาวะคงตัว 0 0
̂   การตอบสนองขนาดของสัญญาณและค่าเฟสของ )(zH  สามารถประมาณ

ได้ตามล าดับเป็น 
 

2|)(|  HBH
 (3.40) 

               
และ 

 

2

 H  
(3.41) 

 
ดังนั้น นิพจน์ของค่าสถานะคงตัวส าหรับค่าความผิดพลาดของ )(ne  ในการท านายข้อมูลด้านอินพุต 
จะได้ดังสมการที่ (3.42) คือ 
 

)()( 1

)( 0 nveABne Hnj

Hs 
   (3.42) 

               
โดยที่ s  หมายถึง สภาวะคงตัวและค่า 1( )v n  คือ ส่วนประกอบของสัญญาณรบกวนอันเนื่องมาจาก
สัญญาณรบกวนอินพุต ( )v n  ในงานวิจัยนี้ใช้อัลกอริทึมการเรียนรู้เพิ่มข้ึน ดังสมการ 

 

*
1

2)](*)([
vv

j
Hs ReBAnenxEQ H 

   (3.43) 
 

โดยที่ 
 

2*
1 )]()([*

1

 nvnvER
vv

 (3.44) 
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จากสมการที่ (3.44) จะได้ความสัมพันธ์กันระหว่างค่า ( )v n  และค่า *

1 ( )v n  (สามารถดูเพ่ิมเติมใน
ภาคผนวก ง) โดยที่มาของสมการที่ (3.43) นั้น จะได้มาจากการก าหนดเงื่อนไขท่ีว่า สัญญาณอินพุต
คลื่นไซนแ์บบเชิงซ้อนและในส่วนประกอบของสัญญาณรบกวนนั้นจะไม่มีความสัมพันธ์กัน [23] ซ่ึงจะ 
ต้องพิจารณาถึงค่า SNR  ของ Q  เสมอ ซึ่งก็คือค่าของ       ดังนี้ 
 

Q H iSNR B SNR  (3.45) 
 

ในกรณีที่ค่า QSNR มีค่ามากสมการที่ (3.43) สามารถประมาณได้เป็นสมการที ่(3.46) [24] 
 

2( ( ))2( ) Hj v n

HQ n A B e
 

  (3.46) 
               
เมื่อ ( )Q n  คือ ค่าประมาณของ Q  และ 2 ( )v n  คือ สัญญาณรบกวนค่าเฟสของ Q  ที่มีค่าเฉลี่ยเป็น
ศูนย์และค่าความแปรปรวน สามารถก าหนดได้ดังสมการ 

 
2

2

1 1

2 2Q H iSNR B SNR
    (3.47) 

               
ค่าเฟสของ )(nQ  นั้น เทียบเท่ากับฟังก์ชันการขับในสมการที่ (3.28) สามารถก าหนดได้โดย 

 

2( ) ( ) ( ( ))q HD n Q n v n      (3.48) 
               
แทนค่าสมการที่ (3.48) ลงในสมการที่ (3.26) จะได้สมการที่ (3.49) 
 

0 0 2
ˆ ˆ( 1) ( ) ( ( ))Hn n v n        (3.49) 

 

จากสมการที่ (3.49) ลบ 0


 ออกท้ังสองข้าง และใช้สมการที่ (3.41) จะได้สมการ 
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(3.50) 

               
ยกก าลังสองท้ังสองข้างของสมการที่ (3.50) และท าการเฉลี่ยผลลัพธ์ที่ได้ จะได้ 
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เมื่อ )]([)( 22 nEn     คือ ค่า MSE ประมาณ ณ เวลา n  ใช้สมมุตฐิาน 
 

)(|)(|)1( 222     nn nn  (3.52) 
 
ดังจากสมการที่ (3.51) จะเขียนใหม่ได้เป็น 

MSE



)4/(1

)(
2
22




  

(3.53) 

 

ส าหรับในกรณีที่ความเร็วในการลู่เข้าช้า เมื่อ 0   สมการที่ (3.53) สามารถจัดรูปใหม่ให้เป็น
แบบง่าย จะได้ 

 
2
2MSE  (3.54) 

               
จะเห็นได้ชัดว่าค่า MSE  ประมาณในสมการที่ (3.54) ใช้ได้กับค่าพารามิเตอร์ระบบที่

หลากหลาย รวมถึงค่าความถี่อินพุต iSNR  และสเต็ปไซส์ ดังแสดงในรูปที่ 3.4, 3.5 และ 3.6 
ตามล าดับ จะสังเกตได้ว่าค่า MSE เชิงวิเคราะห์ ที่แสดงในสมการที่ (3.54) นั้น สามารถท านายค่า 
MSE จ าลองการท างานได้ดี จะสังเกตได้ว่า ค่า MSE จะไม่ขึ้นอยู่กับค่าความถี่ของสัญญาณ ดังแสดง

ในรูปที่ 3.4 โดยจะลดลงตามค่า iSNR  ที่เพ่ิมขึ้น ดังแสดงในรูปที่ 3.5 และเพ่ิมขึ้นตามสเต็ปไซส์ที่
เพ่ิมข้ึน ดังแสดงในรูปที่ 3.6 

 
 

รูปที่ 3.4 ค่า MSE เป็นฟังก์ชันของค่าความถี่ ส าหรับค่า 0iSNR   dB, 0.01  , 
10000L  และรัน 100 ครั้ง 
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รูปที่ 3.5 ค่า MSE ที่เป็นฟังก์ชันของค่า iSNR  ส าหรับค่า 0 0.5  , 0.01  , 
10000L   และรัน 100 ครั้ง 

 
 

รูปที่ 3.6 ค่า MSE ซึ่งเป็นฟังก์ชันของสเต็ปไซส์ส าหรับค่า 0iSNR   dB, 0 0.5  , 
10000L   และรัน 100 ครั้ง 
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บทท่ี 4 

ผลการวิเคราะห์ 
 

   ในบทนี้จะกล่าวถึง ผลการวิเคราะห์ของอัลกอริทึม DLANF และผลการวิเคราะห์ของ

อัลกอริทึม PEC โดยแยกเป็นผลการวิเคราะห์ตามหัวข้อต่างๆ ดังนี้ 

4.1 ผลการวิเคราะห์ของอัลกอริทึม DLANF 

จากผลการวิเคราะห์ของอัลกอริทึม DLANF นั้น สามารถแยกเป็นหัวข้อย่อย ได้ดังนี้ คือ   
ผลจ าลองการท างาน การประมาณค่าความถี่คงที่ การประมาณความถี่ที่เปลี่ยนแปลงอย่างฉับพลัน 
ผลจ าลองการท างานของ MSE และผลสรุป 
 

4.1.1 ผลจ าลองการท างาน 

ในหัวข้อนี้จะกล่าวถึงผลประสิทธิภาพของวิธีการแบบ DLANF โดยจะเปรียบเทียบกับ
ประสิทธิภาพของอัลกอริทึมแบบเกรเดียนต์แบบธรรมดา (PG) [4] ซึ่งเป็นแบบไม่เชิงเส้นที่ไม่มี
หน่วยความจ า [5] และ MIT [6] ในแง่ของความเร็วการลู่เข้าและการประมาณ MSE ของ
ค่าพารามิเตอร์ที่ประมาณไว้  ในงานวิจัยนี้เทคนิควิธีการ ในการเปรียบเทียบทั้งหมดได้ถูกก าหนดให้
ใช้ฟังก์ชันระบบ ANF เดียวกันในสมการที่ (3.2) โดยเพื่อความเป็นธรรมในการเปรียบเทียบ นั่นเอง 
 

4.1.2 การประมาณค่าความถี่คงที่ 
  เพ่ือแสดงให้เห็นว่าอัลกอริทึม DLANF มีคุณสมบัติการลู่เข้าที่ดีกว่าอัลกอริทึมเชิงเปรียบเทียบ

อ่ืนๆ ในทั้งสองค่าของ SNR คือ สูงและต่ า นั้น สามารถตั้งค่าพารามิเตอร์เพื่อการจ าลองการท างาน ได้

ดังนี้ ส าหรับสัญญาณอินพุตก าหนดให้ ค่า SNR=10 dB และ 0 dB ค่า            

              ) ค่า         ส าหรับตัวกรอง ก าหนดดังนี้ ค่า        ค่า         

และส าหรับอัลกอริทึมแบบปรับตัวได้ ก าหนดดังนี้ ค่า        ค่า                       

ค่า           และค่า          จากผลการจ าลองในรูปที่ 4.1 และรูปที่ 4.2 แสดงถึงการลู่เข้า

หาฟังก์ชันที่ก าหนดให้ตามต้องการ ส าหรับค่าของ SNR ที่ 10 dB และ 0 dB ตามล าดับ จะเห็นได้ชัด

ว่าอัลกอริทึม DLANF ที่น าเสนอสามารถท าการลู่เข้าได้เร็วกว่าวิธี อ่ืนที่ใช้ร่วมเปรียบเทียบทั้งหมด 

ความเร็วการลู่เข้าของอัลกอริทึม MIT และ MNG นั้น จะให้ผลที่ไม่ดีเมื่อค่า SNR ที่ต่ า  

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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รูปที่ 4.1 การเปรียบเทียบการประมาณค่าความถ่ีคงที่ ส าหรับที่ค่า SNR = 10 dB 

 

รูปที่ 4.2 การเปรียบเทียบการประมาณค่าความถ่ีคงที่ ส าหรับที่ค่า SNR = 0 dB 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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รูปที่ 4.3 การเปรียบเทียบการประมาณค่าความถ่ีคงที่ เมื่อก าหนดวิธีการที่ต้องการ 

ให้อยู่ห่างจากค่าเริ่มต้น 

 ส าหรับอัลกอริทึม PG ถึงแม้ว่าจะมีความเร็วในการลู่เข้าแต่จะไม่ไวต่อค่าของ SNR แต่โดย

เนื้อแท้แล้วจะให้ความเร็วในการลู่เข้าท่ีช้า นี่คือข้อเท็จจริงของวิธี PG นี้แสดงให้เห็นชัดเจนดังในรูปที่ 

4.3โดยที่ค่าเริ่มต้นของอัลกอริทึม 
0 (0) 0k   นั้น อยู่ห่างจากฟังก์ชันที่ก าหนดให้ตามต้องการ คือ ที่ 

0 cos(0.05 ) 0.9877k      

4.1.3 การประมาณความถี่ที่เปลี่ยนแปลงอย่างฉับพลัน 
 หากอนุมานว่า สัญญาณอินพุตอาจมีการเปลี่ยนความถี่อย่างกะทันหัน หรือ อย่างฉับพลัน

และเป็นแบบสุ่ม ทุกๆ 2,000 ตัวอย่าง [6] แล้วนั้น ค่าพารามิเตอร์อื่นๆ ที่ใช้ในส่วนนี้ จะเหมือนกับค่า

ในส่วนก่อนหน้านี้ โดยผลลัพธ์การประมาณ ดังแสดงไว้ในรูปที่ 4.4 หากสังเกตและท าการเปรียบเทียบ

กับผลลัพธ์ในช่วงแรกนั้น อัลกอริทึมแบบ DLANF ที่น าเสนอสามารถติดตามสัญญาณรูปคลื่นไซน์ ที่มี

ค่าความถ่ีเปลี่ยนแปลงอย่างฉับพลัน หรืออย่างกะทันหันได้อย่างรวดเร็ว โดยคุณสมบัติในการติดตาม

ของอัลกอริทึมแบบ MIT นั้น จะอยู่ในระดับผลลัพธ์ที่ได้ คือ ปานกลาง ในขณะที่อัลกอริทึมแบบ MNG 

และแบบ PG นั้น จะอยู่ในระดับผลลัพธ์ที่ได้ คือ ไม่ดี ส่วนการติดตามสัญญาณเสียงเชิร์พเชิงเส้น 

(Chirp) สัญญาณ Chirp สามารถพบได้ในการใช้งานที่กว้างขวางและหลากหลาย อาทิเช่น ตัวตัด 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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รูปที่ 4.4 การเปรียบเทียบการประมาณค่าความถ่ี ที่เปลี่ยนแปลงอย่างฉับพลันและแบบสุ่ม 

 

รูปที่ 4.5 การเปรียบเทียบการประมาณค่าความถ่ี ของสัญญาณเสียงเชิร์พ (Chirp) 

 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



36 
 

 
 

เสียงสะท้อนอะคูสติกตัว Doppler effect ในระบบสื่อสารไร้สาย และอ่ืนๆ ในส่วนหัวข้อนี้ จะแสดง

ความสามารถในการติดตามของสัญญาณเสียงเชิร์พ (Chirp) 

  โดยส าหรับสัญญาณเสียงเชิร์พ นั้น จากสมการที่ (3.16) สามารถเขียนใหม่ ได้เป็น 

 

( ) cos ( ) ( ),x n A n v n   (4.1) 

 

เมื่ อ  2

0 0( ) (1/ 2)n n n       และ   คือ  ค่ าคงที่ ที่ มีค่ าน้ อย ซึ่ งควบคุม อัตราการ

เปลี่ยนแปลงของความถ่ี โดยที่ความถี่ชั่วขณะของสมการที่ (4.1) คือ 

 

0( ) .n n    (4.2) 

 

  ในรูปที่ 4.5 ได้แสดงผลลัพธ์การติดตามค่าความถี่ของสมการที่ (4.1) ที่ก าหนดค่าของ 

0 0.1   ค่า 41 10    และค่าของ SNR = 0 dB ที่ได้รับมาจากอัลกอริทึมแบบ (a) DLANF 

(b) MIT (c) MNG และ (d) PG จะเห็นได้ว่า อัลกอริทึมแบบ DLANF จะให้ความเร็วในการลู่เข้าที่เร็ว

กว่า เทคนิควิธีการทีใ่ช้เปรียบเทียบทั้งสามแบบ และยิ่งไปกว่านั้น วิธีการแบบ DLANF ยังให้ความผัน

ผวนต่ าในความถี่ของสัญญาณเสียงเชิร์พ (Chirp) ที่ประมาณค่าได้ 

4.1.4 ผลจ าลองการท างานของ MSE 
  ในทางทฤษฎีค่า MSE ที่ได้จากการประมาณค่าความถี่นั้น มีความส าคัญมาก ในงานวิจัยจะ

ท าการศึกษาปริมาณนี้ ด้วยวิธีการจ าลองค่า MSE สามารถหาได้จากสมการที่ (4.3) ดังนี้ 

 

2MSE .Var bias   (4.3) 

 

เมื่อก าหนดให้ Var  และ bias  คือ ค่าความแปรปรวนและค่าไบอัสหรือค่าความเอนเอียง ของ

ค่าพารามิเตอร์ หรือ ค่าความถ่ีที่ประมาณได้ ตามล าดับ 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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รูปที่ 4.6 การเปรียบเทียบค่า MSE ที่ได้จากการประมาณค่าความถี่ปรับเปลี่ยนความเร็ว 

การลู่เข้าเดียวกัน 

 การก าหนดค่าของพารามิเตอร์อื่น ๆ ที่ใช้ส าหรับการจ าลองนี้ จะใช้เหมือนกันกับค่าที่ก าหนด
ในหัวข้อที่ 4.1.2 ยกเว้นเฉพาะค่า                  ค่า            และค่า          
เท่านั้น   
  เพ่ือให้ได้ค่าความแปรปรวนและค่าไบอัสในการประมาณค่า ใช้คอมพิวเตอร์จ าลองการท างาน

ก าหนดความยาวของข้อมูล 1,000 ตัวอย่าง และก าหนดค่า SNR คงที่ และค่าเฟสและสัญญาณ

รบกวนมีความแตกต่างกัน รันด้วยคอมพิวเตอร์ 1,000 ครั้ง และเพ่ือที่จะท าการเปรียบเทียบความเร็ว

ในการลู่เข้าอย่างยุติธรรมนั้น ด้วยการก าหนดค่า Step size ( ) ของในแต่ละเทคนิควิธีการเพ่ือให้ได้

ค่า MSE เดียวกัน 

  ผลลัพธ์การจ าลองการท างาน ส าหรับการก าหนดค่า SNR = 0 dB ที่ได้นั้น ได้น าแสดงไว้ใน

รูปที่ 4.6 จะเห็นได้ชัดเจนว่า ณ เวลาที่ลู่เข้า (เมื่อ n  = 800 ตัวอย่าง) วิธีการแบบ DLANF ค่า MSE 

ที่ได้มีค่าน้อยที่สุดประมาณ -55 dB ในขณะที่วิธีการแบบ PG นั้น ค่า MSE มีค่ามากที่สุดประมาณ     

-25 dB ค่า MSE ด้วยวิธีการแบบ MIT ประมาณ -30 dB และ MNG ประมาณ -32 dB จะอยู่ระหว่าง

วิธีการแบบ DLANF และ PG 

   

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 
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4.1.5 สรุป 
ในการพัฒนานี้ ได้น าเสนอตัวกรองนอตช์ Infinite Impulse Response (IIR) ปรับตัวได้ 

Adaptive Notch Filter (ANF) แบบอันดับที่สอง ส าหรับการประมาณค่าความถี่และการติดตาม ซึ่ง
มีคุณสมบัติที่ให้ความเร็วสูงในการลู่เข้าและให้ค่า MSE ที่มีค่าน้อย โดยมีหลักการที่ใช้ คือ ใช้
อัลกอริทึมที่น าเสนอใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มีเฉพาะโพลต่ออนุกรมกับตัวกรองโครงสร้างแลตทิชที่
มีเฉพาะซีโร่ และใช้อัลกอริทึมแบบเกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ ในการปรับค่าพารามิเตอร์ของตัวกรอง 
โดยผลลัพธ์การจ าลองการท างานด้วยคอมพิวเตอร์ ได้แสดงประสิทธิภาพของตัวกรอง ดังที่ได้น าเสนอ 

 

4.2 ผลการวิเคราะห์ของอัลกอริทึม PEC 

จากผลการวิเคราะห์ของอัลกอริทึม PEC นั้น สามารถแยกเป็นหัวข้อย่อย ได้ดังนี้ คือ      
การจ าลองการท างาน MSE และการประมาณค่าความถี่ ความทนทานของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ 
ความน่าจะเป็นที่มีค่าทั้งต่ าและสูงที่จะเกิดขึ้นของค่าความแปรปรวนขนาดของสัญญาณรบกวนสูง 
และผลกระทบต่อขนาดของสัญญาณ โดยผลการวิเคราะห์ ในรูปแบบของตัวอย่างเชิงตัวเลข ค่า
ประสิทธิภาพของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอ โดยได้ก าหนดการเปรียบเทียบกับเทคนิควิธีการ
แบบ MCPG [18] Regalia [19] CPG [21] และ CDFE [22] ตามล าดับ โดยมีรายละเอียด ดังนี้ 
 

4.2.1 การจ าลองการท างาน MSE และการประมาณค่าความถี่ 

เพ่ือเปรียบเทียบค่า MSE กับการประมาณค่าความถี่ โดยใช้คอมพิวเตอร์จ าลองผลการ
ท างานด้วยความเท่าเทียนกันนั้น อัลกอริทึมท่ีทดสอบท้ังหมดจะปรับให้มีการลู่เข้าในเวลาเดียวกัน ซึ่ง
ท าได้โดยการปรับพารามิเตอร์ค่าสเต็ปไซส์ของแต่ละอัลกอริทึมทีละรายการ 

นอกจากนี้ สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน 1,000 ตัว ที่มีค่าความถี่เฉพาะและค่าเฟสสุ่มบวก กับ 
ล าดับสัญญาณรบกวนที่มีความเหมือนกันนั้น ได้รับการประเมินโดยใช้ค่าเฉลี่ยทั้งมวล ผลลัพธ์แสดงไว้
ในรูปที่ 4.7 ถึงรูปที่ 4.10 โดยที่ รูปที่ 4.7 คือ การเปรียบเทียบค่า MSE โดยประมาณส าหรับ

10iSNR   dB (ค่า iSNR  สูง) สามารถบอกได้ว่าเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอและ CDFE 
นั้น จะมีความเร็วของการลู่เข้าในเวลาเดียวกันและให้ค่า MSE ที่เหมือนกันของการประมาณ
ค่าความถ่ี ในขณะที่เทคนิควิธีการแบบ MCPG จะมาบรรจบเร็วที่สุดและ เทคนิควิธีการแบบ Regalia 
จะช้าที่สุด ค่าความเร็วของการลู่เข้าหากันของเทคนิควิธีการแบบ CPG นั้นดีกว่าเทคนิควิธีการแบบ 
Regalia เล็กน้อย แต่จะน้อยกว่าค่าความเร็วของการลู่เข้าของเทคนิควิธีการแบบ PEC CDFE และ 
MCPG โดย รูปที่ 4.8 ได้แสดงการประมาณค่าความถี่ท่ีค่า MSE เดียวกัน 

จากผลในรูปที่ 4.8 จะเห็นได้ว่าอัลกอริทึมแบบ PEC CDFE และ MCPG นั้น จะให้ค่า
ความเร็วของการลู่เข้าเกือบเท่ากัน แต่ในขณะที่อัลกอริทึมแบบ CPG และ Regalia แสดงให้เห็นถึงค่า

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ความเร็วของการลู่เข้าที่ช้ากว่า โดยในรูปที่ 4.9 ได้แสดงการประมาณค่า MSE เปรียบเทียบกับค่า 

iSNR  = -5 dB (ค่า iSNR  ต่ า) แสดงให้เห็นว่า ค่าความเร็วของการลู่เข้าในการมาบรรจบกันของ
เทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอ จะมีค่าความเร็วของการลู่เข้าอยู่ในช่วงระหว่างของ เทคนิควิธีการ
แบบ CDFE MCPG CPG และ Regalia ซึ่งในรูปที่ 4.10 ได้แสดงการประมาณค่าความถี่ที่ค่า MSE 
เดียวกัน จากการสังเกตเทคนิควิธีการแบบ PEC ให้ความเร็วช้ากว่าเทคนิควิธีการแบบ CDFE และ 
MCPG แต่ให้ความเร็วของการลู่เข้าที่เร็วกว่าเทคนิควิธีการแบบ CPG และ Regalia นั่นเอง 

หากจะกล่าวถึงเทคนิควิธีการแบบ MCPG CPG และ Regalia ที่ใช้กับตัวกรองค่าความถี่
นอตช์แบบปรับตัวได้ (Infinite Impulse Response Adaptive Notch Filter: IIR-ANF) ล าดับหนึ่ง
เชิงซ้อน (Complex Adaptive Notch Filter: CANF) [21] ซึ่งจะเป็นปัจจัยให้ค่า   ในการปรับตัว
ของค่า zero-pole โดยในส่วนนี้จะก าหนดให้ค่า 0.9   
 

 
 

รูปที่ 4.7 ค่า MSE ของค่าความถ่ีโดยประมาณ ส าหรับค่า 10iSNR  dB, 0 0.5  ,
0.05pec  , 0.025cdfe  , 0.0175mcpg  , 0.02cpg  , 0.004regalia  , 

ความยาวข้อมูล 1000L  และรัน 1,000 ครั้ง 
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รูปที่ 4.8 เส้นโค้งการเรียนรู้ความถ่ีโดยประมาณส าหรับค่า 10iSNR  dB, 0 0.5  ,
0.05pec  , 0.025cdfe  , 0.0175mcpg  , 0.02cpg  , 0.004regalia  , 

ความยาวของข้อมูล 1000L  และรันครั้งเดียว 
 

ถึงแม้ว่าค่าความเร็วของการลู่เข้าของเทคนิควิธีการแบบ PEC ในสถานการณ์ของสัญญาณ
รบกวนเกาส์เซียนขาวเชิงซ้อน จะช้ากว่ามากหากเมื่อเปรียบเทียบกับเทคนิควิธีการแบบ MCPG และ 
CDFE ดังแสดงในรูปที่ 4.9 หรือ รูปที่ 4.10 โดยจะท างานได้ดีเมื่อสัมผัสกับสภาพแวดล้อมที่มี
สัญญาณรบกวนอิมพัลส์สูง ดังที่แสดงไว้ในส่วนที่ 4.8 นอกจากนี้ การเสื่อมสภาพของค่าความเร็วลู่เข้า
เนื่องจากขนาดของสัญญาณ A จะไม่ส่งผลกระทบต่อเทคนิควิธีการแบบ PEC ดังแสดงไว้ในส่วนที่ 4.9 

นอกจากนี้ ในการเปรียบเทียบข้อก าหนดในการค านวณของอัลกอริทึมทั้งหมดนั้น สามารถ
แสดงความซับซ้อนในการค านวณ ดังได้สรุปไว้ในตารางที่ 4.1 จะพบได้ว่า เทคนิควิธีการแบบ PEC ที่
น าเสนอนั้น จะใช้การค านวณเป็นแบบการคูณ 3L แบบการบวก 2L และแบบการประเมินค่าเฟส 1L 
เท่านั้น การค านวณค่าเฟสเพ่ิมเติมนั้นจะท าให้เทคนิควิธีการแบบ PEC สามารถทนทานต่อสัญญาณ
รบกวนอิมพัลส์และไม่ไวต่อขนาดของสัญญาณ A ซึ่งเหนือกว่าเทคนิควิธีการแบบ CDFE, MCPG, 
CPG และ Regalia นั่นเอง 

ตอนนี้ จะพิจารณาเวลาในการค านวณที่จ าเป็นส าหรับการตรวจสอบอัลกอริทึมทั้งหมด 
เนื่องจากแต่ละอัลกอริทึมจะมีค่าพารามิเตอร์ (ค่าน้ าหนัก) เพียงตัวเดียวที่จะต้องปรับ ส าหรับเทคนิค

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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วิธีการแบบ PEC จึงต้องมีการด าเนินการ 6 ครั้ง ต่อการวนซ้ า กรณีนี้บ่งชี้ได้ว่าเทคนิควิธีการแบบ 
PEC ได้รับการพิจารณาว่ามีความซับซ้อนของล าดับ O (6L) เป็นแบบชั่วคราวเมื่อมีการท าวนซ้ าและ
ค่าขนาดอินพุตเป็น L เนื่องจากระยะเวลาในการรันจะขึ้นอยู่กับค่าขนาดของอินพุต L จึงกล่าวได้ว่า
ความซับซ้อนของเวลาของเทคนิควิธีการแบบ PEC มีล าดับของ O (L) ซึ่งหมายความว่ามีลักษณะเป็น
แบบเชิงเส้น 

ในท านองเดียวกันส าหรับเทคนิควิธีการแบบ CDFE MCPG CPG และ Regalia เวลาในการ
ค านวณจะเป็นแบบเชิงเส้น ดังแสดงไว้ในตารางที่ 4.1 ถึงแม้ว่าระยะเวลาในการรันของการ
เปรียบเทียบในแต่ละอัลกอริทึม จะมีล าดับเดียวกันกับเทคนิควิธีการแบบ PEC แต่ PEC ที่น าเสนอนั้น 
จะมีประสิทธิภาพเหนือกว่าเทคนิคการเปรียบเทียบทั้งหมด ในแง่ของความทนทานต่อสัญญาณ
รบกวนอิมพัลส์และเวลาการบรรจบกันนั้น ไม่ได้ไวต่อค่าขนาดของสัญญาณอินพุต (ดังรายละเอียดใน
หัวห้อ 4.2.2 และรูปที่ 4.13) 
 

 
 

รูปที่ 4.9 ค่า MSE ของค่าความถ่ีโดยประมาณส าหรับค่า 5iSNR  dB, 0 0.5  , 
0.05pec  , 0.032cdfe  , 0.035mcpg  , 0.071cpg  , 0.016regalia  , 

ความยาวข้อมูล 1000L  และรัน 5,000 ครั้ง 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 4.10 เส้นโค้งการเรียนรู้ของค่าความถี่โดยประมาณ 5iSNR  dB, 0 0.5  , 
0.05pec  , 0.032cdfe  , 0.035mcpg  , 0.071cpg  , 0.016regalia  , 

ความยาวข้อมูล 1000L  และรัน 5,000 ครั้ง 
 

ตารางท่ี 4.1 ความซับซ้อนในการค านวณและเวลาในการค านวณ   

อัลกอริทึม 
(วิธีการ) 

ความซับซ้อนในการค านวณ 
     การคูณ            การบวก 

การประเมินระยะ เวลาในการค านวณ 

PEC 
 
CDFE 
 
MCPG 
 
CPG 
 
Regalia 

           3L                  2L 
 
           4L                  2L 
 
           6L                  3L 
 
           7L                  4L 
 
           10L                3L 

L 
 
- 
 

- 
 
- 
 
- 

O(6L) 
 

O(6L) 
 

O(9L) 
 

 O(11L) 
 

 O(13L) 
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4.2.2 ความทนทานของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ 
ในส่วนนี้ จะกล่าวถึงเทคนิควิธีการอัลกอริทึมแบบ PEC ที่น าเสนอในประเด็นความทนทาน

ต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ 
เป็นที่ทราบกันดีว่า คุณลักษณะหลักที่ส าคัญ 2 ประการ ของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ คือ 

ขนาดของสัญญาณแบบสุ่มและต าแหน่งที่เกิดของสัญญาณ โดยเมื่อมีสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ปรากฏ
ขึ้น ค่าก าลังของสัญญาณดังกล่าวจะมีค่าเท่ากับค่าความแรงของสัญญาณอิมพัลส์ สิ่งนี้แสดงให้เห็นถึง 
ความเป็นคุณลักษณะแบบ non-stationary ของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ โดยดูจากค่าสเปกตรัม
ก าลังของสัญญาณรบกวน ที่มีค่าอิมพัลส์เพียงไม่ก่ีครั้งต่อวินาที 

สัญญาณรบกวนอิมพัลส์ นอกจากจะเป็นสัญญาณในกระบวนการที่มีสถานะเป็นแบบไบนารี
และจะแปรผันตามเวลาแล้ว ด้วยเหตุนี้ จึงท าให้ค่าสเปกตรัมก าลังและค่าสหสัมพันธ์อัตโนมัติ
(Autocorrelation) ยังเป็นกระบวนการที่มีสถานะเป็นแบบไบนารี อีกด้วย และนิพจน์ ที่เป็นล าดับ
สถานะแบบไบนารีโดยการมอดูเลตขนาดของสัญญาณนั้น ได้จ าลองการท างานล าดับของสัญญาณ
รบกวนอิมพัลส์ ดังกล่าว คือ (สามารถดูการอ้างอิงที่ [25] ประกอบได)้ 

 

)()()( nbnunI   (4.4) 
 

โดยที่ค่า )(nu  คือ ขนาดของสัญญาณรบกวนแบบสุ่ม และ )(nb  เป็นล าดับสถานะแบบไบนารีของค่า
หนึ่งและค่าศูนย์ เนื่องจาก ล าดับสถานะแบบไบนารี )(nb  จะปรับค่าสถานะเป็นค่า '1' ด้วยความ
น่าจะเป็นของค่า p  และค่าสถานะเป็นค่า '0' ด้วยความน่าจะเป็นของฟังก์ชัน p1  โดยค่าความ
น่าจะเป็น (Probability Mass Function: PMF) สามารถระบุได้ใหม่ จะได้เป็น 
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จากสมการที่ (4.5) จะอยู่ในรูปแบบของการแจกแจงเบอร์นูลลี ซึ่งมีค่าเฉลี่ย p  และค่าความ
แปรปรวนเป็น )1( pp   ในขณะที่ฟังก์ชันความหนาแน่นของความน่าจะเป็น (pdf) ของ )(nu  โดย
สามารถจ าลองการท างานเป็นการแจกแจงแบบเกาส์เซียน ที่มีค่าเฉลี่ยเป็นศูนย์และค่าความ

แปรปรวนของ 2

u  และอยู่ในรูปแบบของ 
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แต่เนื่องจาก )(nu  และ )(nb  เป็นตัวแปรสุ่มอิสระค่าความแปรปรวนของ )(nI  จึงสามารถก าหนดได้
เป็น (ดูเพ่ิมเติมในภาคผนวก D) 

 
22
uI p   (4.7) 
 

จะสังเกตได้ว่า ค่าเฉลี่ยของ )(nI  จะมีค่าเท่ากับศูนย์ อันเนื่องมาจาก )(nu  มีค่าเฉลี่ยเป็นศูนย์นั่นเอง
ดังนั้น จากสมการที่ (4.7) ยังเป็นค่าก าลังงานของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ ดังนั้น ภายใต้สถานการณ์
สัญญาณรบกวนแบบอิมพัลส์นี้ จากการสังเกตสัญญาณที่ได้จากสมการที่ (4.7) นั้น จะสามารถเขียน
สมการใหม่ได้เป็น 

 

)()()( nIndnx   (4.8) 
 

อัตราส่วนสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ (SINR) จะถูกก าหนดโดย 
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(4.9) 

 

และจากสมการที่ (4.9) จะเห็นว่ายังมีค่าของ p  และ 2
u  อีกหลายคู่ ที่ให้ผลของค่า SINR เท่ากัน

ส าหรับค่าคงที่ของ 2
u  นั้น อธิบายได้ว่า หากยิ่งค่าความน่าจะเป็นยิ่งต่ า ค่า SINR p  ก็จะยิ่งสูงขึ้น

เท่านั้น อันเนื่องมาจากค่าสัญญาณรบกวนอิมพัลส์นั้น เป็นสัญญาณแบบ non-stationary จึงเป็น
เรื่องยากที่จะศึกษาอัลกอริทึมเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอภายใต้สัญญาณรบกวนนี้ ในทาง
ทฤษฎี ดังนั้น จึงใช้การทดลองด้วยการจ าลองการท างานด้วยคอมพิวเตอร์ เพ่ือศึกษาถึงประสิทธิภาพ
ของเทคนิควิธีการแบบ PEC ภายใต้สัญญาณรบกวนอิมพัลส์แทน ดังนั้น การจ าลองแบบครอบคลุม

ของค่า p  ทั้งที่มีค่าต่ าหรือมีค่าสูง และการก าหนดให้ค่าของ 
2
u  มีค่าขนาดใหญ่นั้น จะเป็นการ

ด าเนินการเพ่ือแสดงให้เห็นถึงความทนทานของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ของอัลกอริทึมการปรับตัว
ด้วยเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่น าเสนอ 

ในขั้นตอนการจ าลองการท างานได้รับการแก้ไขโดยการพิจารณาจากกรณี ดังต่อไปนี้ 
(ก าหนดว่าค่าพารามิเตอร์สเต็ปไซส์    ของแต่ละอัลกอริทึมนั้น ได้รับการปรับแยกกันเพ่ือให้ได้
ความเร็วการลู่เข้าที่เท่ากัน) 
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กรณ:ี ความน่าจะเป็นต่ าที่จะเกิดขึ้นและค่าความแปรปรวนขนาดของสัญญาณรบกวนสูง 
ในกรณีนี้ จะก าหนดให้ค่า 001.0p  และค่า 52 10u  ( 20SINR    dB) ผลลัพธ์ของ

การประมาณค่า ได้แสดงไว้ในรูปที่ 4.11 (a) ถึง 4.11 (b) รูปคลื่นสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ ดังแสดงไว้
ในรูปที่ 4.12 (a) การประมาณค่าความถ่ีที่ได้รับจากเทคนิควิธีการแบบ PEC CDFE MCPG CPG และ 
Regalia ได้แสดงไว้ในรูปที่ 4.12 (b) 

จะเห็นได้ชัดว่า เทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้น าเสนอนั้น มีความทนทานต่อสัญญาณรบกวน
อิมพัลส์สูงมาก ในขณะที่เทคนิควิธีการแบบ CDFE MCPG CPG และ Regalia จะประสบปัญหาเรื่อง
สัญญาณรบกวนอิมพัลส์ กล่าวคือ ไม่มีคุณสมบัติความทนทาน นั่นเอง 

 

กรณ:ี ค่าความน่าจะเป็นสูงและค่าความแปรปรวนของขนาดของสัญญาณรบกวนสูง 
ในกรณีนี้ จะก าหนดให้ค่า 0.1p   และค่า 52 10u  ( 40SINR    dB) ผลลัพธ์ของการ

ประมาณค่า ได้แสดงไว้ในรูปที่ 4.12 (a) ถึง 4.12 (b) รูปคลื่นสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ แสดงไว้ในรูปที่ 
4.12 (a) การประมาณค่าความถ่ีที่ได้รับจากเทคนิควิธีการแบบ PEC CDFE MCPG CPG และ 
Regalia แสดงไว้ในรูปที่ 4.12 (b) 

จะเห็นได้ชัดว่า เทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้น าเสนอนั้น มีความทนทานต่อสัญญาณรบกวน
อิมพัลส์สูงมาก ในขณะที่เทคนิควิธีการแบบ CDFE MCPG CPG และ Regalia จะประสบปัญหาเรื่อง
สัญญาณรบกวนอิมพัลส์ กล่าวคือ วิธีการเหล่านี้ ไม่มีความเป็นเสถียรภาพ นั่นเอง  
 

4.2.3 ผลกระทบต่อขนาดของสัญญาณ 
เพ่ือศึกษาการเสื่อมสภาพของความเร็วในการลู่เข้าเนื่องจากขนาดของสัญญาณ โดยจะถือว่า

สถานการณ์ที่ก าหนดนั้นปราศจากสัญญาณรบกวน ค่าพารามิเตอร์ที่ใช้ในการจ าลองการท างาน ได้

ก าหนดไว้ดังนี้ คือ A ={0.2, 1}, 0 0.5  , 0.1  , 0.05  , 0.7   (เทคนิควิธีการ
แบบ MCPG CPG และ Regalia) และก าหนดให้เป็นการรันในครั้งเดียวผลลัพธ์ดังแสดงในรูปที่ 4.13 

ดังจะเห็นได้ว่า จากการลดลงของขนาดสัญญาณอินพุตไม่ได้ส่งผลต่อความเร็วในการลู่เข้า
ของเทคนิควิธีการแบบ PEC ที่ได้น าเสนอ (ดูในรูปที่ 4.13 (a)) แต่ในขณะที่การลดขนาดของสัญญาณ
อินพุตส่งผลให้ความเร็วในการลู่เข้าของเทคนิควิธีการแบบ CDFE MCPG CPG และ Regalia ลดลง 
(ดูในรูปที่ 4.13 (b) ถึง (e)) 
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รูปที่ 4.11 (a) ค่าความน่าจะเป็นที่มีค่าต่ า โดยมาจากค่าความแปรปรวนของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์
มีค่า SINR  มาก คือที ่ 20SINR    dB, และ (b) แสดงล าดับขั้นพัฒนาการของการประมาณ
ค่าความถ่ีที่ได้รับ ด้วยเทคนิควิธีการแบบ PEC MCPG CPG และ Regalia ส าหรับค่า  8.00  ,

 
0.05pec   และ 0.05mcpg  ,

  
0.35cpg   และ

 
0.1regalia   
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รูปที่ 4.12 (a) ความน่าจะเป็นสูงที่มีความเป็นไปได้ที่ความแปรปรวนของสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ของ 

40SINR    dB (b) ล าดับขั้นตอนความก้าวหน้าของการประมาณค่าความถ่ีที่ได้รับ โดยเทคนิค
วิธีการแบบ PEC MCPG CPG และ Regalia ส าหรับค่า  8.00  , 0.05cdfe  และ

 
0.05mcpg  , 0.35cpg   และ 0.1regalia   

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 4.13 ความเร็วในการลู่เข้าท่ีมีค่าลดลง เนื่องจากขนาดของสัญญาณ 
ด้วยเทคนิควิธีการแบบ (a) PEC (b) CDFE (c) MCPG (d) CPG และ (e) Regalia 

 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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บทท่ี 5 

สรุปผลการวิจัย 

 
วิทยานิพนธ์นี้ ได้น าเสนอวิธีการพัฒนาตัวกรองนอตช์ปรับตัวได้แบบแลตทิชตรง (DLANF) 

ส าหรับการประมาณค่าความถี่และการติดตาม และได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวตามเกณฑ์ค่า
เฟสผิดพลาดอย่างง่าย (PEC-based) โดยอัลกอริทึมแบบ DLANF นี้ ใช้ตัวกรองโครงสร้างตรงที่มี
เฉพาะโพลต่ออนุกรมกับตัวกรองโครงสร้างแลตทิซที่มีเฉพาะซีโร่  และในการปรับค่าพารามิเตอร์ของ
ตัวกรองจะใช้อัลกอริทึมแบบ   เกรเดียนต์นอร์มอลไลซ์ การใช้เทคนิคนี้มีประสิทธิภาพที่ดีกว่าตัว
กรองแบบปรับตัวได้ทั่วไป ในแง่ของการลู่เข้าของเวลาและให้ค่าเฉลี่ยก าลังสองผิดพลาดที่น้อย 

เพ่ือลดความซับซ้อนของอัลกอริทึม ในวิทยานิพนธ์นี้ได้น าเสนออัลกอริทึมการปรับตัวอย่าง
ง่าย หรือ PEC ส าหรับการประมาณค่าความถี่ของสัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อน ในสัญญาณรบกวนแบบ
เกาส์เซียนขาวและแบบอิมพัลส์ เทคนิคนี้ใช้การตอบสนองเฟสแบบทันทีของตัวท านายเชิงเส้น
เชิงซ้อนในล าดับที่หนึ่ง (CLP) โดยใช้เป็นฟังก์ชันกระท าเพ่ือปรับพารามิเตอร์ค่าความถี่ของ CLP ซึ่ง
วิธีการแบบ PEC นี้มีความเรียบง่ายและมีความทนทานต่อสัญญาณรบกวนอิมพัลส์สูงได้ การวิเคราะห์
ค่าเฉลี่ยการประมาณค่าความถี่และค่า MSE จะได้มาในรูปแบบปิด โดยใช้คอมพิวเตอร์ในการจ าลอง
การท างาน เพ่ือแสดงให้เห็นถึงประสิทธิภาพของตัวประมาณค่าความถี่  และที่ส าคัญเทคนิควิธีการ
แบบการปรับตัวตามเกณฑ์ข้อผิดพลาดของค่าเฟสส าหรับการประมาณค่าความถี่ที่ไม่ทราบค่าของ
สัญญาณคลื่นไซน์เชิงซ้อนนี้ จะมีข้อที่ได้เปรียบหลักสองประการ คือ มีความทนทานต่อสัญญาณ
รบกวนและไม่ไวต่อการเปลี่ยนแปลงขนาดของสัญญาณ ซึ่งความเร็วในการลู่เข้าหาค่าเฉลี่ยของการ
ประมาณค่าความถี่และการแสดงค่าของสถานะคงตัวส าหรับค่า MSE นั้น แสดงให้เห็นถึงความ
เหนือกว่าของอัลกอริทึมการปรับตัวที่ได้เสนอดังกล่าว 

อนึ่ง อัลกอริทึมที่ได้น าเสนอนั้นจะเป็นอัลกอริทึมที่ได้ท าการพัฒนาขึ้นมาทั้งหมด โดยจะอยู่
บนหลักการของการปรับปรุงฟังก์ชันค่าผิดพลาดของระบบ วัตถุประสงค์ของการปรับปรุงฟังก์ชันค่า
ผิดพลาด คือ ต้องการแก้ปัญหาในเรื่องค่าไบอัสสัญญาณรบกวนขาเข้า และความถี่ของสัญญาณคลื่น
ไซน์ หลังจากการปรับปรุงแล้วพบว่า จุดต่ าสุดของฟังก์ชันจะมีเพียงจุดเดียว และจุดต่ าสุดนี้จะสัมพันธ์
กับความถ่ีของสัญญาณคลื่นไซน์ ไม่ว่าจะมีหรือไม่มีสัญญาณรบกวนก็ตาม แต่ฟังก์ชันค่าผิดพลาดที่ถูก
ปรับปรุงนั้น กลับมีจุดสูงสุดเพ่ิมข้ึนมา ดังนั้น เมื่อใช้วิธีการเกรเดียนต์เพ่ือหาจุดที่ความชันของฟังก์ชัน
เป็นศูนย์จะพบค่าของจุดต่ าสุดและจุดสูงสุดของฟังก์ชัน ดังนั้น หากก าหนดค่าเริ่มต้นให้กับอัลกอริทึม
ปรับตัวได้แบบเกรเดียนต์ไม่เหมาะสมแล้ว จะท าให้ค าตอบที่ได้  ไม่ใช่ค าตอบที่เป็นจุดต่ าสุดของ
ฟังก์ชันค่าผิดพลาด ซึ่งเป็นค าตอบที่ผิด ดังนั้นในการน าไปใช้งาน จะต้องมีการก าหนดเงื่อนไขเรื่อง
การตั้งค่าเริ่มไว้ก่อนล่วงหน้าเสมอ 
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  ส าหรับการน าไปประยุกต์ใช้งานนั้น สามารถท าได้หลากหลายงาน เช่น น าไปใช้กับแอปพลิ-    
เคชันในการประมวลผลสัญญาณ เพ่ือก าจัดส่วนประกอบแถบความถี่แคบ หรือ คลื่นไซน์ที่มีขนาด 
ความถี่ และเฟสที่ไม่ทราบค่า ไม่ว่าจะเป็นในระบบ เรดาร์ โซนาร์ และระบบการสื่อสาร 

อีกท้ังในงานด้านการประมาณค่าความถี่พิทช์ของสัญญาณเสียง โดยน าตัวกรองที่น าเสนอไป
ใช้งานโดยตรง ทั้งนี้จากการประยุกต์ใช้จะน าสัมประสิทธิ์ของตัวกรองที่ได้ไปเป็นค าตอบ และสุดท้าย
การน าไปประยุกต์ใช้งานเพ่ือการก าจัดเสียงหอนในระบบเสียงสาธารณะ พบว่าสามารถน าตัวกรองที่
น าเสนอไปใช้งานได้โดยตรง หรือไปต่อเรียงกันกับตัวกรองแบบโพลทั้งหมดก็ได้ โดยถ้าหากไม่ค านึงถึง
คุณภาพของเสียงมากนักก็สามารถใช้ได้โดยตรงนั้นเอง 
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A simple phase error criterion (PEC-)-based adaptive algorithm for estimating the frequency of a complex sinusoidal signal in
additive white Gaussian and impulsive noises is proposed.Te proposed techniquemakes use of the instantaneous phase response
of a frst-order complex linear predictor (CLP) as a driving function to update the frequency parameter of the CLP.Te proposed
PEC is attractive due to its simplicity and high impulsive noise robustness.Teoretical analysis for the mean value of the estimated
frequency and the steady-state mean square error (MSE) of the frequency estimate are derived in closed forms. Computer
simulations are drawn to show the performance of the proposed frequency estimator.

1. Introduction

Adaptive method-based frequency estimation can be found
in many areas of digital signal processing applications [1, 2],
such as Doppler efect estimation of radar and sonar systems
[3–5], clock and carrier synchronization in communication
systems, angle of arrival estimation in smart antenna sys-
tems, frequency estimation in global navigation satellite
systems (GNSS) [6], angle and frequency estimation in
cognitive wireless systems [7–9], and so on. Depending on
the statistical properties of the input signal frequency, say,
deterministic or random, the frequency estimation can be
classifed into two categories: block-based and sequential-
based estimation techniques. Te multiple signal classif-
cation (MUSIC) [9], the modifed covariance (MC) [10], the
Pisarenko harmonic decomposition (PHD) [11], the re-
formed PHD [12], and the maximum likelihood estimation
(ML) [13] are examples of block estimation that are used for
estimating an unknown constant sinusoidal signal fre-
quency. However, since the required computational cost of
those techniques is high, many methods have been adopted

to overcome this drawback [14, 15]. For the time-varying
sinusoidal signal frequency estimation, sequential-based
estimation techniques such as the three recursive least-
squares (RLS) algorithms [16] and the least-mean-square
(LMS) family algorithm [17] is required. In [17], So and
Ching proposed the real direct frequency estimation (RDFE)
adaptive algorithm for a real tone in noise. Te RDFE is
based on the linear prediction of real sinusoidal signals [18].
Te RDFE is computationally efcient, and it provides
unbiased and direct frequency measurements on a sequen-
tial basis. In the case of a complex sinusoidal signal fre-
quency estimation, the block-based estimations [19–22] and
the complex adaptive notch flter (CANF)-based adaptive
algorithms [23–26] can be applied. In [23], the modifed
complex plain gradient (MCPG) adaptive algorithm was
adopted. It was found that the MCPG can improve con-
vergence speed as compared with those of the Regalia
method (Regalia) [24] and the complex plain gradient (CPG)
algorithm [26] without increasing any computations.
However, due to the pole contraction factor of the CANF,
the performance of an adaptive algorithm-based adaptive
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ANF may be poor if the selected value of the pole factor is
inappropriate. In [27], the linear prediction-based adaptive
algorithm [17] is adopted for the general case of a complex
sinusoidal signal, namely, a complex direct frequency esti-
mation (CDFE). Te CDFE is an interesting algorithm
because of its simplicity and efciency. However, it provides
slow convergence speeds when the signal amplitude is low
and is not robust to high impulsive noise.

In this work, we propose a very simple sequential phase
error criterion (PEC-)-based adaptive algorithm to estimate
the frequency of a complex sinusoid. An instantaneous
phase of a complex linear predictor is evaluated at each time
instant and used to be the driving function of the algorithm.
Te proposed PEC does not require any external or internal
signals; only the input and output signals of the system are
required. In some conditions, the PEC gives a similar
convergence time andMSE to those of the CDFE but is more
robust to impulsive noise. In close form, convergence
analysis for convergence in the mean of the estimated fre-
quency and steady-state MSE under white Gaussian noise is
derived. Extensive simulations under Gaussian and impul-
sive noise scenarios are evaluated to demonstrate the su-
periority of the proposed PEC.

2. Algorithm Derivation

It is assumed that the observation signal of the proposed
algorithm takes the form of the following equation:

x(n) � d(n) + v(n), (1)

where d(n) � Aej(ω0n+φ), A> 0, ω0 ∈ (− π, π), and φ ∈
[− π, π] are, respectively, unknown amplitude, frequency,
and phase. A and ω0 can be constant or time varying whereas
φ is uniformly distributed. v(n) � vr(n) + jvi(n) is a zero-
mean complex white Gaussian noise with variance σ2 where
vr(n) and vi(n) are uncorrelated real white processes with
zero mean and identical variance of σ2/2. Te input signal to
noise ratio (SNRi) can be computed by SNRi � A2/σ2.

Te objective of this work is to estimate ω0 from the
observation time series x(n), according to the following
adaptive rule:

ω̂0(n + 1) � ω̂0(n) + μD(n), (2)

where ω̂0(n) is the estimate at time n of ω0, μ> 0 is the step-
size parameter controlling the speed of convergence; and
D(n) is an instantaneous driving function that must satisfy
the following criteria:

D ≡

E[D(n)] > 0, ω̂0(n)<ω0,

E[D(n)] < 0, ω̂0(n)>ω0,

E[D(n)] � 0, ω̂0(n) � ω0,

⎧⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

(3)

where E[·] is an expectation operator. To explore the aspect
of D that satisfes equation (3), we consider the linear
prediction of the signal [27]

s(n) � − e
jω0s(n − 1), (4)

where the prediction error is defned by

e(n) � x(n) − ŝ(n), (5)

and

ŝ(n) � − e
jω̂0x(n − 1), (6)

is the estimate of s(n) and ω̂0 is adjusted using equation (2).
Note that the signal s(n) in equation (4) and its estimated
version ŝ(n) in equation (6) are defned as a negative value to
obtain a linear phase prediction error signal e(n). Now let us
defne a new phase error criterion (PEC) as follows:

D ≡ E[D(n)] � ∠E x(n)e
∗
(n)􏼂 􏼃, (7)

where

D(n) � ∠x(n)e
∗
(n), (8)

the symbol ∠ is the phase operator, and the asterisk (∗)
stands for the complex conjugation. In practice the in-
stantaneous linear phase D(n) can be calculated by

D(n) � arctan
Im x(n)e

∗
(n)( 􏼁

Re x(n)e
∗
(n)( 􏼁

, (9)

where Im(·) is the imaginary part and Re(·) is the real part.
To study the behavior of D(n), we put x(n), e(n), and ŝ(n)

into equation (7), yielding (see Appendix A)

D � ∠ E x(n)x
∗
(n) − x(n)̂s

∗
(n)􏽨 􏽩􏼐 􏼑

� − arctan
A
2 sin δω

A
2 1 + cos δω( 􏼁 + σ2

,

(10)

where δω � ω̂0 − ω0 is an estimation error. It is obvious that
ω̂0 � ω0 is a stationary point of equation (10). To assert the
validity of equation (10), the estimate of D based on Monte
Carlo simulation is studied by using computer simulations.
Te parameters used in simulations include ω0 � 0.5π,
φ � 0.2π, and the data length of L � 104. Te driving
function D as a function of frequency parameter ω̂0 for
diferent values of SNRi are depicted in Figure 1. It is ob-
served that the analytical and simulated results are well
consistent for both low and high values of SNRi and they
satisfy the desired criteria in equation (3). As a result, the
convergence of equation (2) is ensured if the proposed
driving function in equation (8) is employed. Moreover, the
closed form expression for D in equation (10) can be used to
study the convergence behaviour of equation (2) because it is
consistent with the simulations. Finally, by substituting
equation (8) into (2) the proposed PEC adaptive algorithm is
ultimately derived as follows:

ω̂0(n + 1) � ω̂0(n) + μ∠x(n)e
∗
(n). (11)
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As has been observed, the proposed PEC algorithm is
very simple and attractive because no internal and external
additional signals are required to update the frequency
parameter ω̂0 of the CLP; only x(n), e(n), and a phase
evaluator ∠ are required. Figure 2 shows the block diagram
of the proposed estimator. In the next section, the con-
vergence properties of the proposed PEC is addressed.

3. Mean Analysis

At steady-state ω̂0 ≈ ω0 the terms sin a|a⟶0 ≈ a and
cos a|a⟶0 ≈ 1, equation (10) can be approximated to be

D ≈ − arctan
A
2δω

2A
2

+ σ2
. (12)

At a stationary point, the term δω ≈ 0, therefore,
arctan u|u⟶0 ≈ u, equation (12) can be simplifed to be

D ≈ −
A
2δω

2A
2

+ σ2
. (13)

In order to study the mean value of equation (11), the
steady-state expression for D in equation (13) is substituted
into equation (11). After taking the expectation operator and
using δω � ω̂0 − ω0, then equation (11) becomes

�ω0(n + 1) � 1 − μη0( 􏼁�ω0(n) + μη0ω0, (14)

where �ω0(n) ≡ E[ω̂0(n)] is an expected value of ω̂0(n) and

η0 �
A
2

2A
2

+ σ2
. (15)

Equation (14) is in the form of a frst-order time-
invariant diference equation in variable �ω0(n) whose so-
lution is given by (see Appendix B)

�ω0(n) � �ω0(0) − ω0􏼐 􏼑 1 − μη0( 􏼁
n

+ ω0, (16)

where �ω0(0) ≡ ω̂0(0) is an initial value of the frequency
parameter ω̂0(n). Since μη0 must be less than one, the term
(1 − μη0)⟶ 0 as n⟶∞, and equation (16) becomes

�ω0(n)|n⟶∞ � ω0. (17)
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Figure 1: Expected value of the PEC driving function D as a function of frequency parameter for (a) SNRi � 0 dB; (b) SNRi � 10 dB.
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Figure 2: Block diagram of the proposed PEC.
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It is revealed from equation (17) that the proposed PEC
algorithm converges to the desired solution and is unbiased.
In addition, the convergence time of equation (11) can be
predicted by using the fact that the term (1 − μη0) will
exponentially decrease in time, which can indicate that

1 − μη0( 􏼁 � e
− (1/τ)

, (18)

where τ is defned as a time constant. Solving equation (18)
for τ yields

τ � −
1

loge 1 − μη0( 􏼁
. (19)

According to equation (19), the approximate conver-
gence time of the proposed PEC will be

Li ≈ 5τ(samples). (20)

Moreover, the stability bound of step-size in the mean
sense can be easily obtained from equation (14) as follows:

0< μ<
2
η0

. (21)

Te upper bound of step-size in equation (21) guarantees
monotonic convergence in the mean sense. Te validity of
equations (16), (17), and (20) is tested by using the Monte
Carlo simulation technique. A random experiment of 1000
trials for a random phase signal and a random noise se-
quence with a particular variance is carried out. Te ob-
tained 1000 frequency estimates are ensemble averaged to
obtain the mean estimated frequency �ω0(n). Figure 3 shows
the learning curves of �ω0(n) obtainable by equation (16) and
simulations for SNRi � 0 and 10 dB, ω0 � 0.5π, data length
L � 1000, and μ � 0.05. Note that all samples of the selected
parameters used in simulating are defned based on the trial-
and-error technique to obtain the best results. Te step-size
μ is confned within the range of equation (21). It is seen that
the analytical result for �ω0(n) shown in equation (16) can
track those of the simulations very well in both low (0 dB)
and high (10 dB) values of SNRi and converge to solution as
desired. By using equation (20), the convergence time is
Li ≈ 298 samples at SNRi � 0 dB and Li ≈ 208 samples at
SNRi � 10 dB which are close to those obtained from the
simulations.

4. Steady-State MSE Analysis

In this section, MSE of the frequency estimate ω̂0(n) is
analyzed. To do this task, the steady-state expression for the
prediction error e(n) is required. Te input x(n) to the
prediction error e(n) can be modelled by the following
transfer function:

H(z) � 1 + e
jω0z

− 1
. (22)

Substituting z � ejω, ω ∈ [− π, π] in equation (22) yields

H(ω) � 1 + e
− j ω− ω0( ). (23)

If we replace ω⇒ ω̂0, equation (23) becomes

H(ω) � 1 + e
− jδω

� 1 + cos δω − j sin δω.
(24)

At steady-state ω̂0 ≈ ω0, the magnitude and phase re-
sponses of H(z) can be, respectively, approximated to be

BH � |H(ω)| ≈ 2, (25)

and

φH ≈ −
δω
2

. (26)

Terefore, the steady-state expression for the prediction
error will be

es(n) � ABHe
j ω0n+φ+φH( ) + v1(n), (27)

where smeans steady-state and v1(n) is the noise component
due to the input noise v(n). Now let us consider the learning
increment

Q � E x(n)e
∗
s (n)􏼂 􏼃 � A

2
BHe

− jφH + Rvv∗1
, (28)

where

Rvv∗1
� E v(n)v

∗
1(n)􏼂 􏼃 � σ2, (29)

is the correlation between v(n) and v∗1(n) (see Appendix C).
Note that the derivation of equation (28) is obtained by
assuming that the input complex sinusoids and noise
components are uncorrelated with each other [28]. Now, let
us consider the SNR of Q, which is

SNRQ � BHSNRi. (30)

For a high value of SNRQ equation (28) can be approximated
as [29]

Q(n) ≈ A
2
BHe

− j φH+v2(n)( ), (31)

where Q(n) is the estimate of Q and v2(n) is defned as
a phase noise of Q with zero mean and variance of [29]

σ22 ≈
1

2SNRQ

�
1

2BHSNRi

. (32)

Te phase of Q(n) that is equivalent to the driving
function D in equation (13) can be defned by

Dq(n) � ∠Q(n) � − φH + v2(n)( 􏼁. (33)

Using equations (33) in (11) results in

ω̂0(n + 1) � ω̂0(n) − μ φH + v2(n)( 􏼁. (34)

Subtracting ω0 from both sides of equation (34) and
using equation (26) yields

δω(n + 1) � δω(n) − μ
δω(n)

2
+ v2(n)􏼠 􏼡. (35)

Squaring on both sides of equation (35) and averaging
the result gives
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δ
2
ω(n + 1) � 1 − μ +

μ2

4
􏼠 􏼡δ

2
ω(n) + μ2σ22, (36)

where δ
2
ω(n) � E[δ2ω(n)] is the estimation MSE at time n.

Assuming that

δ2ω(n + 1)|n⟶∞ � δ2ω(n)|n⟶∞ � δ2ω(∞), (37)

then equation (36) becomes

δ
2
ω(∞) �

μσ22
1 − (μ/4)

� MSE. (38)

For slow convergence speed when μ⟶ 0, equation (38)
can be simplifed to be

MSE ≈ μσ22. (39)

It is apparent that the MSE approximation in equation
(39) is valid for a wide range of system parameters, including
input frequency, SNRi and step-size as demonstrated in
Figures 4–6, respectively. It is observed that the analytical
MSE shown in equation (39) can well predict the simulated
MSE. It is observed that the MSE is independent of the signal
frequency, as shown Figure 4, decreased as SNRi increased,
as shown in Figure 5, and increased as step-size increased, as
shown in Figure 6.

5. Numerical Examples

In this section, the performances of the proposed PEC have
been revealed and compared with those of the MCPG [23],
Regalia [24], CPG [26], and CDFE [27].

5.1. Simulation MSE and Estimated Frequency. To fairly
compare the MSE and the estimated frequency by using
computer simulation, all examined algorithms are forced to
converge at the same time. Tis is done by individually
tuning the step-size parameter of each algorithm. In addi-
tion, the 1000 complex sinusoids with a specifc frequency
and random phase plus noise sequences having the same
SNRi are evaluated by using an ensemble average.Te results
are shown in Figures 7–10. Figure 7 is an estimation MSE
comparison for SNRi = 10 dB (high SNRi). It is revealed that
the proposed PEC and CDFE converge at the same time, and

they provide an identical MSE of the estimated frequency,
whereas the MCPG converges the fastest and the Regalia
shows the slowest. Te CPG speed of convergence is slightly
better than that of the Regalia but worse than those of the
PEC, CDFE, and MCPG. Figure 8 demonstrates the esti-
mation frequency at the sameMSE. As can be seen, the PEC,
CDFE, and MCPG provide almost the same convergence
speed, whereas the CPG and Regalia show slow convergence
speeds. Figure 9 is an estimation MSE comparison for
SNRi = − 5 dB (low SNRi). It is shown that the convergence
speed of the proposed PEC is between those of the CDFE and
MCPG and the CPG and Regalia. Figure 10 shows the es-
timation frequency at the same MSE. As has been observed,
the PEC provides slower speed than CDFE and MCPG but
yields faster speed than the CPG and Regalia. Note that the
MCPG, CPG, and Regalia are used with a complex frst-
order adaptive IIR notch flter (CANF) [26], which has
a zero-pole contraction factor α. In this section, we let
α � 0.9. Although the convergence speed of the PEC in the
additive complex white Gaussian noise scenario is slow as
compared with the MCPG and CDFE, as shown in Figures 9
or 10, it performs well when exposed to a high-impulsive
noise environment, as shown in Section 5.2. In addition, the
deterioration of convergence speed due to the signal am-
plitude A does not afect the PEC, as shown in Section 5.3.
Moreover, in the comparison of the calculation re-
quirements of all algorithms, the computational complexity
is concluded in Table 1. It is found that the proposed PEC
requires only 3L multiplications, 2L additions, and L phase
evaluations. Te added phase calculation makes PEC tol-
erant to impulsive noise and insensitive to signal amplitude
A, surpassing CDFE, MCPG, CPG, and Regalia. Now let us
consider the computational time required for all examined
algorithms. Since each algorithm has only one parameter
(weight) to be adjusted, for the PEC, it requires six oper-
ations per iteration.Tis indicates that the PEC is considered
to have a temporal complexity of order O(6L) when its it-
eration has an input size of L. Because runtime is dependent
on input size L, it is said that the time complexity of the PEC
has an order of O(L), meaning that it is linear. Similarly for
the CDFE, MCPG, CPG, and Regalia, their computation
times are also linear and are shown in Table 1. Although the
runtime of each comparative algorithms has the same order
as that of the PEC, the proposed PEC outperforms all
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Figure 3: Leaning curves of ω0(0) for (a) SNRi � 0 dB; (b) SNRi � 10 dB.
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comparative techniques in terms of impulsive noise ro-
bustness, and its convergence time is not sensitive to the
input signal amplitude (see Figure 11).

5.2. Impulsive Noise Robustness. In this section, the im-
pulsive noise robustness of the proposed PEC algorithm is
addressed. It is well known that impulsive noise has two
main characteristics: random amplitudes and places of oc-
currence. When impulsive noise is present, the noise power
is equal to the strength of the impulse. Tis illustrates the
nonstationary character of impulsive noise by looking at the

power spectrum of a noise process with a few impulses per
second. Impulsive noise is therefore a binary-state, time-
varying process, and as a result, its power spectrum and
autocorrelation are also binary-state processes. Te ex-
pression for an amplitude-modulated binary-state sequence
that models an impulsive noise sequence is [30].

I(n) � u(n)b(n), (40)

where u(n) is a random noise amplitude and b(n) is a bi-
nary-state sequence of ones and zeros. Since the binary-state
sequence b(n) takes a value of “1” with a probability of p and
a value of “0” with a probability of 1 − p, its probability mass
function (PMF) can be expressed as follows:

f(b) �
p, b(n) � 1,

1 − p, b(n) � 0,
􏼨 (41)

which is in the form of a Bernoulli distribution whose mean
is p and variance is p(1 − p) whereas the probability density
function (PDF ) of u(n) can be modelled as a Gaussian
distribution with a zero mean and variance of σ2u and is of the
form

f(u) �
1

σu

���
2π

√ e
− u2(n)/2σ2u . (42)

Since u(n) and b(n) are independent random variables,
the variance of I(n) can then be defned by (see Appendix D)

σ2I � pσ2u. (43)

It is noted that the mean of I(n) is equal to zero because
u(n) has a zero mean. Terefore, equation (43) is also the
impulsive noise power. Under the impulsive noise scenario,
the observation signal in equation (1) can then be rewritten
as follows:
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Figure 4: MSE as a function of frequency for SNRi � 0 dB,
μ � 0.01, L � 10000 and 100 runs.
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Figure 5: MSE as a function of SNRi for ω0 � 0.5π, μ � 0.01,
L � 10000 and 100 runs.
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x(n) � d(n) + I(n). (44)

Te signal to impulsive noise ratio (SINR) is defned by

SINR �
Psignal

Pimpulse

�
A
2

pσ2u
.

(45)

From equation (45), there are many pairs of p and σ2u
that yield the same SINR. For a fxed value of σ2u, the lower
the probability p is, the higher the SINR is achieved. Since
the impulsive noise is nonstationary, it is difcult to theo-
retically study the proposed PEC algorithm under this noise.
Terefore, experimentation by means of computer simula-
tion is used to study the PEC performance under impulsive
noise instead. Extensive simulations for low/high p and large
σ2u will be carried out to demonstrate the impulsive noise
robustness of the proposed PEC adaptive algorithm. Te
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Figure 7: MSE of the estimated frequency for SNRi � 10 dB, ω0 � 0.5π, μpec � 0.05, μcdfe � 0.025, μmcpg � 0.0175, μcpg � 0.02,
μregalia � 0.004, data length L � 1000 and 1000 runs.
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Figure 8: Learning curves of the estimated frequency for SNRi � 10 dB, ω0 � 0.5π, μpec � 0.05, μcdfe � 0.025, μmcpg � 0.0175, μcpg � 0.02,
μregalia � 0.004 and data length L � 1000 and single run.
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Figure 10: Learning curves of the estimated frequency SNRi � − 5 dB, ω0 � 0.5π, μpec � 0.05, μcdfe � 0.032, μmcpg � 0.035, μcpg � 0.071,
μregalia � 0.016, data length L � 1000 and 5000 runs.

Table 1: Te computational complexity and computational time.

Algorithm
Computational complexity

Phase evaluation Computational time
Multiplication Addition

PEC 3L 2L L O (6L)
CDFE 4L 2L — O (6L)
MCPG 6L 3L — O (9L)
CPG 7L 4L — O (11L)
Regalia 10L 3L — O (13L)
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Figure 11: Deteriorating convergence speed due to the signal amplitude: (a) PEC; (b) CDFE; (c) MCPG; (d) CPG; and (e) Regalia.
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Figure 12: (a) Low probability large variance impulsive noise with SINR� − 20 dB; (b) evolutions of the estimated frequency obtainable by
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simulations are addressed by considering the following
cases: (note that the step-size parameter μ of each algorithm
is individually adjusted to obtain the same convergence
speed).

5.2.1. C1 Low Probability of Occurrence and Large Noise
Amplitude Variance. For this case, we let p � 0.001 and
σ2u � 105 (SINR= − 20 dB). Te results of the estimation are
shown in Figures 12(a) and 12(b). An impulsive noise
waveform is shown in Figure 12(a). Te estimated frequency
obtained from the PEC, CDFE,MCPG, CPG, and Regalia are
shown in Figure 12(b). It is evident that the proposed PEC is
robust to very high impulsive noise, whereas the CDFE,
MCPG, CPG, and Regalia sufer from impulsive noise;
namely, they are not robust.

5.2.2. C2 High Probability and Large Noise Amplitude
Variance. For this case we let p � 0.1 and σ2u � 105
(SINR= − 40 dB). Te results of the estimation are shown in
Figure 13(a) and 13(b). An impulsive noise waveform is
shown in Figure 13(a). Te estimated frequency obtained
from the PEC, CDFE, MCPG, CPG, and Regalia are shown
in Figure 13(b). It is evident that the proposed PEC is robust

to very high impulsive noise, whereas the CDFE, MCPG,
CPG, and Regalia sufer from impulsive noise; namely, they
are unstable.

5.3. Efect of Signal Amplitude. To study the deterioration of
convergence speed due to the signal amplitude A, a noise
free scenario is assumed. Te parameters used in simulation
are A= {0.2, 1}, ω0 � 0.5π, φ � 0.1π, μ � 0.05, α � 0.7 (for
MCPG, CPG, Regalia), and single run.Te results are shown
in Figure 11. As can be seen, the decrease in input signal
amplitude does not afect the convergence speed of the
proposed PEC (see Figure 11(a)), whereas the decrease in
signal amplitude results in the deterioration of the con-
vergence speed of the CDFE, MCPG, CPG, and Regalia (see
Figures 11(b)–11(e)).

6. Conclusion

We have proposed a phase error criterion adaptive algo-
rithm for estimating the unknown frequency of a complex
sinusoidal signal. Te proposed technique provides two
main advantages: it is robust to impulsive noise and not very
sensitive to the signal amplitude. Te convergence in the
mean of the estimated frequency and steady-state expression
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Figure 13: (a) High probability large variance impulsive noise of SINR� − 40 dB; (b) evolutions of the estimated frequency obtainable by the
PEC, MCPG, CPG, and Regalia for, ω0 � 0.8π, μcdfe � 0.05, and μmcpg � 0.05 μcpg � 0.35 and μregalia � 0.1.
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for MSE are derived in closed form. Extensive studies using
computer simulations have been conducted to show the
superiority of the proposed adaptive algorithm.

Appendix

A. The derivation of equation (10)

Referring to equations (1) and (6)

x(n)x
∗
(n) − x(n)̂s

∗
(n)

� (d(n) + v(n)) × d
∗
(n) + v

∗
(n)( 􏼁

+ (d(n) + v(n)) × e
− jω̂0 d

∗
(n − 1) + v

∗
(n − 1)( 􏼁􏼒 􏼓

� d(n)d
∗
(n) + v(n)v

∗
(n) + v(n)d

∗
(n)

+ v
∗
(n)d(n) + e

− jω̂0d(n)d
∗
(n − 1)

+ e
− jω̂0d(n)v

∗
(n − 1) + e

− jω̂0v(n)d
∗
(n − 1)

+ e
− jω̂0v(n)v

∗
(n − 1).

(A.1)

Averaging equation (A.1) yields

E d(n)d
∗
(n)􏼂 􏼃 + E v(n)v

∗
(n)􏼂 􏼃 + e

− jω̂0E d(n)d
∗
(n − 1)􏼂 􏼃

� A
2

+ σ2 + A
2
e

− jω̂0e
jω0 � A

2
+ σ2 + A

2
e

− j ω̂0− ω0( )

� A
2 1 + cos δω( 􏼁 + σ2 − jA

2 sin δω.

(A.2)

Evaluating equation (A.2) for the phase yields equation
(10). Note that equation (A.2) is obtained by assuming that
d(n) and v(n) are uncorrelated with each other and ejω̂0 is
a constant.

B. The derivation of equation (16)

Te solution of equation (14) is given by

�ω0(n) � �ω0c(n) + �ω0p(n), (A.3)

where �ω0c(n) and �ω0p(n) are, respectively, complementary
and particular solutions. Assuming that the complementary
solution takes the form of

�ω0c(n) � Cλn
, n> 0, (A.4)

where C is a constant determined by an initial condition.
Letting the term on the right-hand side of equation (14) to be
zeros and using equation (A.3) yields

�ω0c(n) � C 1 − μη0( 􏼁
n
, n> 0. (A.5)

In addition, it can be assumed that

�ω0p(n) � Kμη0ω0, (A.6)

whereK is a constant. After substituting equations (A.6) into
(14) and solving the result, we obtain

�ω0p(n) � ω0. (A.7)

Using equations (A.6) and (A.7) in equation (A.5) and
solving for C results in equation (16) where �ω0(0) is an initial
condition.

C. The derivation of equation (29)

Referring to the power spectral theorem [11], the correlation
between the noise components v(n) and v1(n) can be
computed by

Rvv∗1
�
σ2

2π
􏽚
π

− π
H
∗
(ω)dω,

�
σ2

2π
2π − 2 sin(π)e

− jω0􏼐 􏼑

� σ2 � Eq. (29).

(A.8)

D. The derivation of equation (43)

Since the impulsive noise I(n) is the multiplication of two
independent noise processes u(n) and b(n), the variance of
I(n) can be calculated by

Var(I) � Var(ub)

� Var(u)Var(b) + Var(u)E
2
[b] + Var(b)E

2
[u]

� σ2up(1 − p) + σ2up
2

� pσ2u � Eq. (43).

(A.9)

Note that the time index n is omitted for analytical
simplicity.
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Abstract— This paper presents a direct-lattice adaptive notch 

filter (DLANF) for frequency estimation and tracking. The 

proposed filter is the cascade of an all-pole direct form structure 

filter with an all-zero lattice predictor. The normalized gradient 

algorithm is used to adjust the filter parameter. This technique 

outperforms some conventional adaptive filters in terms of 

convergence time and provides a small mean square error (MSE). 

Computer simulations are conducted to show the superiority of 

the proposed filter. 

I. INTRODUCTION

An adaptive IIR notch filter (ANF) can be applied to many 

areas of signal processing applications, such as to eliminate 

narrow-band or sine wave components with unknown 

amplitude, frequency, and phase in radar, sonar, 

communications [1], control, biomedical engineering, power 

grid systems, and so on. A literature survey revealed that there 

are two types of ANF that are popular, including the direct 

ANF [2] and the lattice ANF [3]. In addition, the most common 

method for adjusting the coefficients of these two filters is the 

gradient type [4-5]. Also in [6], a different type of algorithm 

named a modified inverse tangent (MIT) was adopted and 

applied to the constrained ANF [2]. The primary goal of the 

early work is to accelerate the algorithm's convergence while 

maintaining a small MSE value of the estimated parameter. In 

[4] and [5], they provide very slow convergence speed when

the optimum solution is far away from the initial value. The

convergence speed of [6] is better than that of [4] and [5], but

its convergence properties still need to be improved.

In this paper, we propose a new adaptive notch filter named

DLANF. The proposed filter is obtained by cascading the all-

pole direct form structure filter with the lattice linear predictor

and using the normalized gradient algorithm to adjust the filter

parameter. By using these techniques, we obtain the adaptive

notch filter that provides a fast convergence rate and a low

MSE value for the estimated parameter. Extensive simulation

results have shown the superiority of the proposed filter.

II. PROPOSED FILTER

In this section, the proposed filter structure and adaptive 

algorithm are introduced. Now let us consider a real sinusoidal 

input signal )(nx  of the form 

),()cos()(
00

nvnAnx ++Ω= φ (1) 

where 0>A   the amplitude, π<Ω<
0

0  the frequency, 0
φ

the initial phase which is the random variable uniformly 

distributed over )2,0[ π  and )(nv  the zero-mean white 

Gaussian noise with variance 2
vσ . The signal to noise ratio

(SNR) of (1) is 22 2/SNR vA σ= . To estimate or track an

unknown frequency 
0

Ω , a second-order adaptive lattice notch 

filter [3] of the following system function is recalled 

21
0

21
0

)1(1

21
)(

−−

−−

+++

++
=

zzk

zzk
zH

αα
, (2) 

where 10 <<< α  the pole-zero constrained factor determines 

the 3-dB attenuation bandwidth and 11
0

<<− k  the notch 

parameter determines the notch frequency. If the input 

frequency matches the notch frequency, it should converge to 

00
cos Ω−=k . 

The motivation for this work is from [7], but real ANF is 

considered instead of the complex one. From (2), we can 

rewrite it as 

)()()( zHzHzH
ld

= , (3) 

where 

21
0

)1(1

1
)(

−− +++
=

zzk
zH

d αα (4) 

and 
21

0
21)( −− ++= zzkzH

l
. (5) 

The proposed filter is designed by cascading and all-pole filter 

)(zH
d

which is realized by using a direct form structure 

(subscript d refers to as direct) with an all-zero filter )(zH
l

which is realized as a lattice linear predictor (subscript l means 
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lattice). The input )(nx  to the output )(nw  of an all-pole filter 

is defined by 

)2()1()1()()(
0

−−−+−= nwnwknxnw αα . (6) 

Then )(nw  and )1( −nw  are fed into the first stage lattice 

linear predictor to generate the forward )(nu   and backward 

)(nv  prediction errors as follows: 

)1()()(
0

−+= nwknwnu  (7) 

)1()()(
0

−+= nwnwknv . (8) 

Finally, the forward )(ny  and backward )(nz of the second 

stage are, respectively, obtained as  

)1()()( −+= nvnuny (9) 

)()( nynz = . (10) 

To update the notch parameter 
0

k , we introduce a DLANF 

error function as follows: 

)]([
2

1 2
nyE=ξ . 

(11) 

where E[.] the expectation operator. An instantaneous value of 

(11), however, is used instead in real world application which 

can be written as 

)(
2

1
)(

2
nyn =ξ . 

(12) 

where n = 0,1,… the time index. The derivative of )(nξ  with 

respect to )(
0

nk  ( )(
0

nk  the estimate at time n of 
0

k ) will be 

)1()()( −≈∇ nwnynξ . (13) 

To accelerate the adaptation time, the normalized gradient 

algorithm is utilized in this work as follows: 

)(

)(
)()1(

00 nP

n
nknk

ξ
µ

∇
−=+ . (14) 

where µ  the stepsize and the normalized sequence )(nP  can 

be recursively computed as  

)()1()1()( 2 nwnPnP λλ −+−= . (15) 

where  10 <<< λ  the smoothing factor. In the early stage of 

adaptation, the convergence speed of DLANF is fast because 

)(nP  is large, After converging, )(nP  is small, resulting in 

obtaining a small MSE value of the estimated parameter. 

III. SIMULATION RESULTS

In this section, the performance of DLANF will be compared 
with that of plain gradient (PG) [4], memoryless nonlinear 

gradient [5], and MIT [6] in terms of convergence speed and 

estimation MSE of the estimated parameter. In this work, all 

comparative techniques are assigned to use the same ANF 

system function in (2) for fairness comparison. 

A. Fixed frequency estimation

To demonstrate that the DLANF provides better

convergence properties than all comparative algorithms in both 

high and low SNR values, we set the simulation parameters as 

follows: for the input signal are SNR = 10 and 0 dB, 

3/
0

π=Ω  ( 5.0)3/cos(
0

−=−= πk ), πφ 1.0
0

= , for the 

filter are 95.0=α , 0)0(
0

=k  and for adaptive algorithms are 

01.0=µ , 95.0=
dlanf

λ , 32/9=
mit

α and 3.0=mngε .

Figs. 1 and 2 show the trajectories of the estimated parameter 
for 10 and 0 dB of SNR, respectively. It is evident that the 

proposed DLANF can converge to the desired solution faster 

than all comparative techniques. The convergence behaviors of 

MIT and MNG are poor when SNR is low. For PG, although 

its convergence speed is not sensitive to SNR value, it 

inherently provides slow convergence speed. This fact of the 
PG is evident as shown in Fig. 3 where the initial value of the 

algorithm 0)0(
0

=k  is far away from the desired solution 

9877.0)05.0cos(
0

−≈−= πk

Fig. 1 Comparison of fixed frequency estimation for 10 dB of SNR. 
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Fig. 2 Comparison of fixed frequency estimation for 0 dB of SNR.

Fig. 3 Comparison of fixed frequency estimation where the desired 

solution is far away from the initial value. 

B. Abrupt changed frequency estimation

It is assumed that the input signal abruptly and randomly

changes its frequency every 2000 samples [6]. Other 

parameters used in this section are the same as the values in the 
previous section. The estimation results are shown in Fig. 4. As 

observed and compared with the early works, the proposed 

DLANF can rapidly track the sinusoidal signal having abruptly 

changed frequency. The tracking property of MIT is moderate 

whereas that of MNG and PG is poor.   

Fig. 4 Comparison of abruptly and randomly change frequency estimation. 

C. Tracking of linear chirp signal

Chirp signals can be found in a wide variety of applications, 
such as acoustic echo cancellers, Doppler effect in wireless 

communication systems, and so on. In this section, the 

capability of tracking the chirp signal will be demonstrated. For 

the chirp signal, (1) can be rewritten as  

),()(cos)( nvnAnx += ψ  (16) 

where 0
2

0
)2/1()( φκψ ++Ω= nnn  and κ  a small constant 

controlling the rate of frequency changing. The instantaneous 
frequency of (16) is  

nn κ+Ω=Ω
0

)( . (17) 

Fig. 5 shows the results of tracking (16) for π1.0
0

=Ω , 

4101 −×=κ  and 0 dB of SNR obtainable by (a) DLANF, (b) 
MIT, (c) MNG and (d) PG. It is seen that the DLANF provides 

faster convergence speed than that of the three comparative 
techniques. Moreover, the DLANF also yields a low 

fluctuation in the estimated chirp frequency. 
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Fig. 5 Comparison of chirp frequency estimation.

D. Simulated MSE

Theoretically, the MSE of the estimated frequency is a very 

important quantity. In this work, however, we study this 

quantity by means of simulation. The MSE of the estimated 

parameter is defined by 

2MSE biasVar += . (18) 

where Var and bias are, respectively, the variance and bias of 

the estimated parameter or frequency. To obtain the estimation 

variance and bias, a 1000 computer runs with a data length of 

1000 samples, a fixed SNR value and different phase and noise 
sequence are ensemble averaged. To fairly compare the 

convergence speed, the stepsize µ  of each technique is 

adjusted so as to obtain the same MSE value.  The simulation 

results for 0 dB of SNR are shown in Fig. 6. It is evident that 
at the same convergence time (n = 800 samples), DLANF gives 

the smallest estimation MSE whereas that of PG is the largest. 

The estimation MSE of MIT and MNG is between DLANF and 

PG. Note that the values of other parameters used for this 

simulation are identical to those of section A except that 

01.0== mngdlanf
µµ , 045.0=

mit
µ , 02.0=pgµ .

Fig. 6 Comparison of MSE at the same convergence speed. 

IV. CONCLUSIONS

We have proposed a second-order adaptive IIR notch filter 

that provides high speed of convergence and a small MSE 

value. It is realized by cascading a direct form all-pole filter 

and a lattice linear predictor and by using a normalized gradient 

algorithm to adjust the filter parameter. Computer simulation 

results have shown the performance of the proposed filter. 
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Abstract— An improved algorithm for mitigating the effect 

of power line interference in electrocardiogram (ECG) 

recording systems is presented. The proposed algorithm 

includes an interference detector (ID), an interference 

fundamental frequency estimator (IFFE), and an interference 

estimator (IE). The ID is used to evaluate the existence of the 

interference before recording. If it is present, the IFFE and IE 

are employed in the next steps. In the absence of interference, 

the observed signal is directly sent to the recorder and monitor. 

The presence of the ID can improve the performance of the 

system in terms of computational efficiency and system speed. 

The IFFE can track the variation of the interference frequency. 

Extensive computer simulations were run to demonstrate the 

performance of the proposed system.    

Keywords—adaptive signal processing, power line 

interference, neural recording, frequency estimation 

I. INTRODUCTION 
Power line interference due to capacitive coupling [1] is 

one of many problems in recording and monitoring the ECG 
signal, which can cause misinterpretation of data analysis. 
Since the interference is usually non-stationary, its frequency, 
amplitude, and phase are functions of time. However, the 
frequency variations are small as compared to those of 
amplitude and phase [2]. The variations in those three 
parameters may significantly decrease the signal-to-noise 
ratio (SNR) (the ratio of the clean ECG signal power to the 
power of interference) of the recorded signal. To mitigate the 
effects of non-stationary interference, adaptive interference 
cancellation is required and is useful for reliable signal 
analysis. Generally, the peak amplitude of the ECG signal is 
about 1 mV, whereas that of the interference that can affect 
the ECG must be 1% (1 µ V) of the ECG peak amplitude or 
greater [3]. In some countries, the frequency variation of 
power line frequency is allowed to not exceed 1% (0.5 Hz) of 
50 Hz [4]. In practice, however, the variation may be higher 
than 1% or may be as high as 3% (1.5 Hz) [5].    

From the literature survey, it is revealed that there are 
many different methods for eliminating interference. The 
simplest technique is to use a fixed 50 Hz narrow notch filter 
[4]. However, it will rapidly deteriorate in performance if the 
interference frequency is changed. As a result, an adaptive 
notch filter (ANF) capable of tracking frequency variation was 
later employed [5]. Although ANF is good at tracking changes 
in frequency, it comes at the cost of spectrum distortion 
because the interference frequency corresponds to a certain 
frequency of the ECG signal. Another solution to mitigate the 
interference effect is to use subtraction. In other words, the 
interference signal is estimated and then subtracted from the 
measured signal [6]. But the main drawback of this technique 
is that it will fail immediately when the interference frequency 
changes. 

In this work, we have modified an adaptive sinusoidal 
interference cancellation (ASIC) in [6] by introducing the ID 
and IFFE and naming it an improved ASIC (iASIC). The 
proposed iASIC consists of four components, including C1: 
the ID used to detect the interference existence; C2: the IFFE 
used to track the interference frequency variation that may 
occur; C3: a couple oscillator and a recursive least square 
(RLS) adaptive algorithm used to regenerate the estimate of 
the interference; and C4: a summer used to subtract the 
interference from the recorded signal. Since no interference 
detector is used in [6], the system must work all the time, even 
without interference. This leads to computation inefficiency. 
Moreover, the system performance deteriorates rapidly if 
there is frequency variation.              

II. THE PROPOSED ANC 
This section introduces the proposed ASIC (iASIC) whose 

system block diagram is shown in Fig. 1. The functions of 
each part of the system are as follows:  

A. Interference detector 

In practice, interference does not occur all the time. 
Therefore, there is no need to keep the system running all the 
time. Therefore, an interference detector is essential and is 
used in this work. To simplify the design, we will assume that 
the ECG signal has a constant peak amplitude of one, whereas 
the interference amplitude and phase are unknown. For the 
interference frequency, it is assumed that the deviation from 
the main value (50 Hz) is specified by no more than 3% (1.5 
Hz). 

Assume that )(nd  is an EGC signal and )(np is an 
interference signal of the form 
 

)cos()( 0 φ+Ω= nAnp  (1) 
 
where A  the amplitude, 0Ω  the fundamental frequency and 

φ  the initial phase. In practice, )(np  may also contain 
harmonics, but we will ignore them in this work. Therefore, 
the measured signal takes the form of the sum between )(nd  
and )(np , i.e.  
 

)()()( npndnx +=  (2) 
 
Interference detection can be performed in a variety of ways. 
In this work, we will use the spectral shaping filter to enhance  

)(np  level more prominent. The instantaneous power is then 
estimated and compared with the appropriate reference value
γ . It is then assumed that if the instantaneous power is 
greater than γ , there is interference in the system, but if it is  
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Fig. 1. The proposed ASIC. 

below γ , there is no interference. This process is done by 
passing the measured signal )(nx  to the first-order discrete 
time derivative and followed by a band-pass filter with a 
center frequency of 50 Hz. The system function of these 
processes can be combined and written as 

21
0

1

)1(1
1)(

−−

−

+++

−
=

zza

z
zH

d ρρ

(3) 

where  10 <≤ ρ  the pole radius determined the band pass 
bandwidth (if ρ  is large, the bandwidth is narrow), 

11 0 ≤≤− a  the system coefficient determined the center
frequency of 50 Hz. The digital angular frequency 0Ω   can be

determined by  sf/)Hz50(20 π=Ω  where sf  (Hz) the
sampling frequency of the systems. In addition, the 
relationship between 0a  and 0Ω  is 00 cos Ω−=a .  Let

)(ny  be the output of )(zH
d

where )(nx  is the input. The 
instantaneous power can be recursively estimated by 

)()1()1()( 2
nynPnP λλ −+−= (4) 

where  10 <<< λ  is a constant. Fig. 2 shows an example of 
the enhanced interference signal (c) and its power spectral 
density (PSD) (d) appeared at the output of )(zH

d
. 

Fig. 2. (a) Measured ECG signal with 1% of interference (b) Measured 
ECG PSD (c) Enhanced ECG signal (d) Enhanced ECG PSD for  

98.0== λρ , 1=sf
 kHz. 

Fig. 3. PDFs of )(nP  at 0% and 1% of interference. 

It can be observed from Fig. 2d that the interference is 
dominant as compared with that in Fig. 2b. As mentioned 
earlier, the interference effect can be observed when its 
magnitude is less than 1% of the ECG signal. Therefore, we 
will find the reference power γ  by observing the probability 
distribution function (PDF) of the instantaneous power )(nP  
at the interference magnitude between 0% and 1%  and setting 
the peak amplitude of the ECG be a constant equal to one as 
shown in Fig. 3. It is seen that the appropriate value of 
reference power 075.0=γ . In practice, this parameter 
should be defined as a tunable factor to make the system 
flexible. 

B. Interference Fundamental Frequency estimator 

When interference is detected, the next step is to estimate its 
frequency. In real time, we need a system that works as fast as 
possible. Therefore, in this research, we have chosen the 
frequency estimator in [7]. The interference frequency 0Ω  in
(1) can be estimated by ))(cos()(0 nn κ−=Ω  where

)()1()1()( 0 nnn καακκ −+−= (5) 

)(
)()(0 nD

nC
n −=κ

(6) 

))2()()(1()1(

)1()(

−+−−+

−=

nununu

nCnC

λ

λ
(7) 

)1()1(2)1()( 2 −−+−= nunDnD λλ (8) 

)2()1()1)(()()( 2 −−−+−= nununnynu αακ (9) 

where  10 <<< α  (see [7] for detail). 

C. Interference Estimator 

The estimated frequency value from section A is fed to the 
IE in this section. The estimator that we chose to use was in 
[6] because it was able to quickly estimate the interference.    

2
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Fig. 4. Interference estimator. 

The couple-oscillator uses the estimated frequency to generate 
sine and cosine signals with unit magnitude and zero phase, 
then multiplies them by two weighting factor 1w  and 2w  as 
shown in Fig. 4 where 0cos Ω=cy  and 0sin Ω=sy . After 
combining these two weighted components, the estimated 
interference is obtained. (see [6] for details) 

III. SIMULATION RESULTS 
To demonstrate the performance of iASIC, we define the 

following scenarios:   

A. No interference 

As mentioned earlier, the main advantage of iASIC is the 
presence of an interference detector. Therefore, if no 
interference signal is detected, the measurement signal is sent 
directly to the recorder and display. In such situations, iASIC 
consumes less power and calculates less (IFFE, IE, and 
summer are not required). Fig. 5 shows the simulated results 
of iASIC in this scenario. 

B. 1% and 10% of interference with constant amplitude, 

phase, and frequency 

In this section, it is assumed that the interference signal 
strengths are 1% and 10% of the peak amplitude (herein = 1) 
of the ECG signal. To show the performance of iASIC, the 
results are compared with those of RLS-ASIC in [6] as shown 
in Figs. 6 and 7. As can be seen, the ability to eliminate 
interference is identical, but iASIC takes a little time (about 
250 samples) to detect the interference (see Fig. 7b).   

 
Fig. 5. iASIC performance in the absence of interfernece for � = � =

0.98, � = 0.075 (a) Input (b) Output   

 

 

 
Fig. 6. iASIC performance compared with that of [6] for 1% of interfernece,  
� = � = � = 0.98 , � = 0.075, 
�0� = 0.001,��0� = 0.1  (a) Input (b) 
iASIC output (c) RLS-ASIC output [6]   

 
Fig. 7. iASIC performance compared with that of [6] for 10% of 
interfernece,  � = � = � = 0.98, � = 0.075, 
�0� = 0.001,��0� = 0.1 (a) 
Input (b) iASIC output (c) RLS-ASIC output [6]   

C. 10% of interference with constant amplitude and phase, 

and 3% frequency variation of 50 Hz 

In this section, it is assumed that the interference has a 
frequency variation of 3% of 50 Hz. Therefore, the 
interference frequency is 51.5 Hz. Since there is no IFFE in 
[6], it is therefore set to operate at a frequency of 50 Hz all the 
time, thereby significantly deteriorating its ability to eliminate 
interference as shown in Fig. 8c, while iASIC still maintains 
interference suppression performance as shown in Fig. 8b. 

D. Interference with time varying amplitude, phase, and 

frequency with frequency deviation of 1.5 Hz 

In this section, it is assumed that the interference has a 
frequency variation of 3% and a time-varying amplitude. As 
shown in Fig. 9b, iASIC still maintains interference 
suppression as compared with that of [6] as shown in Fig. 9c.    
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Fig. 8. iASIC performance compared with that of [6] for 10% of 
interfernece and 3% variation of frequency,  � = � = � = 0.98 , � =
0.075, 
�0� = 0.001,��0� = 0.1 (a) Input (b) iASIC output (c) RLS-ASIC 
output [6]   

 

IV. CONCLUSION 
In this work, we have proposed an iASIC that can work in 

many situations. The interference detector is applied to 
optimize power consumption and computation. A frequency 
estimator is used to track interference frequency variation. 
This makes iASIC superior to RLS-ASIC.   

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 9. iASIC performance compared with that of [6] for time varying 
amplitude of interfernece and 3% variation of frequency,  � = � = � =

0.98, � = 0.075, 
�0� = 0.001,��0� = 0.1 (a) Input (b) iASIC output (c) 
RLS-ASIC output [6]   
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ซ่ึงสมการที่ (ข.1) ดังกล่าว คือ สมการของค่าเฉลี่ยรวมที่มาจากผลของสมการที่ (3.16) และ (3.21) 
โดยจะให้ผลลัพธ์ดังสมการที่ (ข.2) ดังนี้ 
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(ข.2) 
              
จากสมการที่ (ข.2) ท าการประเมินค่าของเฟสจะได้สมการที ่ (3.25) ซ่ึงในสมการที ่ (ข.2) นี้จะได้มา
จากการก าหนดค่าสมมติฐานทีไ่ม่สัมพันธ์กันของค่าตัวแปร )(nd  และ )(nv  โดยทีค่่าของ 0̂je  จะ
ถูกก าหนดให้เป็นค่าคงท่ี 
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ภาคผนวก ค 

ที่มาของสมการที่ (3.31) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



88 
 

 
 

ที่มาของสมการที ่(3.31) 
 

ผลลัพธ์ของสมการที่ (3.29) สามารถก าหนดได้ ดังสมการ 
 

)()()( 000 nnn pc    (ค.1) 
               
โดยที ่ )(0 nc  คือ ผลเฉลยเติมเต็ม (Complementary solutions) และ )(0 np  คือ ผลเฉลยเฉพาะ 

(Particular solutions) ผลเฉลยเติมเต็มสามารถเขียนในรูปแบบต่อไปนี้ 
 

0,)(0  nCn n
c   (ค.2) 

               
โดยที่ค่าของ C  จะเป็นค่าคงทีซ่ึ่งถูกก าหนดภายใต้เงื่อนไขค่าเริ่มต้น โดยให้ค่าพจน์ทีอ่ยู่ทางด้าน
ขวามือของสมการที่ (3.29) มีค่าเป็นศูนย์และใช้สมการที่ (ค.1) ซ่ึงจะได้ผลลัพธ์ออกมาเป็นสมการที่ 
(ค.3) ดังนี้ 

 
0,)1()( 00  nCn n

c   (ค.3) 
               
นอกจากนี ้ยังสามารถสันนิษฐานได้ว่า 

 

000 )(  Knp   (ค.4) 
               
โดยที่ค่าของ K จะเป็นค่าคงที่ หลังจากแทนค่าในสมการที่ (ค.4) ลงในสมการที่ (3.29) และแกส้มการ
ดังกล่าวแล้วนั้น จะท าให้ได้ผลลัพธ์ ดังนี้ 

 

00 )(  np
 (ค.5) 

               
และเมื่อน าสมการที่ (ค.4) และ (ค.5) มาแทนค่าในสมการที ่(ค.3) และแก้สมการเพื่อหาค่า C  จะได้
ผลลัพธ์ดังสมการที ่(3.31) โดยที่ค่า )0(0  เป็นค่าเงื่อนไขเริ่มต้น 
 

00000 )1)()0(()(   nn  (3.31) 
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ที่มาของสมการที่ (3.44) 
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ที่มาของสมการที่ (3.44) 
 
อ้างอิงถึงทฤษฎีบทสเปกตรัมก าลัง [8] ความสัมพันธ์ของสัญญาณรบกวนระหว่าง )(nv  และ 

)(1 nv  สามารถค านวณได้ดังสมการ 
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ที่มาของสมการที่ (4.7) 
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ที่มาของสมการที่ (4.7) 
 

เนื่องจากสัญญาณรบกวนอิมพัลส์ )(nI  ได้จากการคูณกันของสัญญาณรบกวนอิสระสอง
กระบวนการ )(nu  และ )(nb , ความแปรปรวนของ )(nI  สามารถค านวณได้โดย 
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โดยก าหนดว่าดัชนีเวลา n  จะถูกละไว้เพ่ือความง่ายในการวิเคราะห์ 
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Big-O 
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Big-O 
 
นิยาม 

 

O(g(n)) = { f(n): there exist positive constants c and n0 such that 0 ≤ f(n) ≤ c g(n) 
for all n≥n0 } 
 

จากนิยาม คือ ถ้ามีฟังก์ชัน g(n) ใด ๆ อยู่แล้วต้องการหาค่า Big-O ของเงื่อนไขนั้น ๆ จะต้อง
หาค่าคงที่ c ที่เป็นบวกและ n0 แล้วน าค่าคงที่นั้น ไปแทนสมการ 0 ≤ f(n) ≤ c g(n) ถ้าสามารถหา
ฟังก์ชัน f(n) ใด ๆ ที่ท าให้สมการนี้เป็นจริงได้ ส าหรับ n ทุกตัวที่มีค่ามากกว่า n0 แล้ว Big-O ของ 
g(n) ก็คือ เซตของฟังก์ชัน f(n) นั้น (ใช้ค าว่าเซต หมายความว่า อาจจะหา f(n) ได้หลายฟังก์ชันก็ได้) 

 

 
 

รูปประกอบท่ี 1 
 

หากสังเกตพิจารณาจาก รูปประกอบที่ 1 แล้วนั้น ได้แสดงให้เห็นว่าฟังก์ชัน f(n) จะมีค่าอยู่
ต่ ากว่าฟังก์ชัน c g(n) เสมอ ซึ่งจะเขียนสัญลักษณ์ว่า ( ) ( ( ))f n O g n  เพ่ือแทนความหมายใน 

( ) ( ( ))f n O g n  นั่นเอง 
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ประวัติผู้เขียน 
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