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Во многих радиотехнических приложениях применяется неэкви-
дистантная расстановка отсчетов сигнала известная в радио-
технике, как время импульсная модуляция. Особенности примене-
ния неэквидистантных последовательностей импульсов (вобуляции 
периода повторения) в радиотехнических системах зависят от 
режима их работы и постановленной радиотехнической задачи. Так 
применение классических алгоритмов для обработки неэквиди-
стантных последовательностей радиоимпульсов с неизвестной 
частотой, не учитывающих их спектрально-временных свойств, 
приводит к энергетическим потерям, а также к дополнительным 
ошибкам измерения параметров.  

Целью работы является анализ эффективности многоканаль-
ных доплеровских фильтров неэквидистантных последовательно-
стей импульсов по критериям среднего по частотным каналам 
коэффициента улучшения отношения сигнал-(шум+помеха) и сред-
ней вероятности правильного обнаружения сигнала на фоне белого 
гауссовского шума и узкополосной помехи. 

УДК 621.396; ГРНТИ 47.49 

ЭФФЕКТИВНОСТЬ МНОГОКАНАЛЬНОЙ ДОПЛЕРОВСКОЙ ФИЛЬТРАЦИИ 
НЕЭКВИДИСТАНТНЫХ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ ИМПУЛЬСОВ 

Кошелев В.И., д.т.н., профессор кафедры РТС РГРТУ, e-mail: koshelev.v.i@rsreu.ru 
Чинь Н.Х., аспирант кафедры РТС РГРТУ, e-mail: trinhngochieu565@gmail.com 

EFFICIENCY OF MULTICHANNEL DOPPLER FILTRATION 
NONEQUIDISTANT PULSE SEQUENCES 

Koshelev V.I., Trinh N.H. 

In many radio-engineering applications, a non-equidistant arrangement of signal samples is used, known in radio engineering as 
time-pulse modulation. Features of the use of non-equidistant sequences of pulses (wobbles of the repetition period) in radio engi-
neering systems depend on the mode of their operation and the radio-engineering task. Thus, the use of classical algorithms for 
processing non-equidistant sequences of radio pulses with an unknown frequency, which do not take into account their spectral-
temporal properties, leads to energy losses, as well as to additional errors in the measurement of parameters.  
The aim of this work is to analyze the efficiency of multichannel Doppler filters for non-equidistant pulse sequences according to the 
criteria of the signal-(noise+interference) ratio improvement coefficient averaged over frequency channels and the average probabil-
ity of correct signal detection against the background of white Gaussian noise and narrowband interference.  

Key words: multichannel Doppler filtering, non-equidistant sequences, average probability of correct signal detec-
tion. 

 
Ключевые слова многоканальная доплеров-

ская фильтрация, неэквидистантная последова-
тельность импульсов, средняя вероятность 
правильного обнаружения сигналов.  

Введение 

Особенности применения неэквидистантных 
последовательностей импульсов (вобуляции 
периода повторения) зависит от режима работы 
системы и постановленной радиотехнической 
задачи. Так известно [1] применение в радиоло-
кации вобуляции зондирующих импульсов для 
устранения слепых зон по дальности и скорости 
и устранения неоднозначности измерения этих 
параметров. Теоретической базой некоторых 
алгоритмов устранения неоднозначности явля-
ется китайская теорема об остатках [1], на ос-
нове которой реализуется метод перебора воз-
можных решений. 

Неэквидистантная расстановка отсчетов сиг-
нала приводит к периодическому изменению скважно-
сти радиоимпульсов и появлению дополнительных со-
ставляющих спектра сигнала, т.е. влияет на спектраль-
но-корреляционные свойства обрабатываемого эхо-
сигнала и, как следствие, на методы его фильтрации. 
Применение классических алгоритмов для обработки 
неэквидистантных последовательностей импульсов, не 
учитывающих их спектрально-временных свойств воз-
можно, но приводит к энергетическим потерям, а также к 
дополнительным ошибкам измерения параметров [2]. 

Узкополосные помехи (УП) в тракте видеочастоты (в 
доплеровском спектре частот) имеют свойства, отлича-
ющие их от полезных сигналов заключающиеся в незна-

чительном смещении относительно нулевой частоты [3]. 
Широко известно подавление УП применением частот-
ной селекции в режекторных фильтрах [4]. Однако во-
просы многоканальной доплеровской фильтрации (МДФ) 
сигналов на фоне УП и широкополосного шума мало 
исследованы.  

Цель данной работы состоит в анализе эффектив-
ности многоканальных доплеровских фильтров неэкви-
дистантных последовательностей импульсов по крите-
риям среднего по частотным каналам коэффициента 
улучшения отношения сигнал-(шума+помеха) и средней 
вероятности правильного обнаружения сигнала на фоне 
белого гауссовского шума и узкополосной помехи. 
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Теоретическая часть 

В простейшем случае применяется двухступенчатая 
неэквидистантная последовательность импульсов { },nx  
которая может рассматривать четная и нечетная экви-
дистантные последовательности 2{ }nx  и 2 1{ }nx   с пери-

одом повторения импульсов 1 2 02 ,T T T T    где 0T  – 
средний период повторения импульсов исходной по-
следовательности. Степень вобуляции периода повто-
рения можно характеризовать параметром 

0 1

0 0

.
T TT

T T



   

Так как объекты радиолокации и источники помех, 
как правило, образуются множественными отражателя-
ми, то сигнал и помеха являются случайными узкопо-
лосными процессами гауссовского типа. При этом эле-
менты нормированных межпериодных корреляционных 
матриц отраженных сигналов сR  и узкополосных помех 

пR  с учетом двухступенчатой вобуляции периода мож-
но описать как 

0 0

0 0

0 0

exp( | |) exp( 2 ( )) 
при | - |  - четном,  
exp( | |) exp( 2 ( )) 
при | - |  - нечетном и k - нечетном,
exp( | |) exp( 2 ( )) 
при | - |  - нечетно

с с

с сc
jk

с с

df T j k i f T j k
j k
df T j k i f T j k

r
j k
df T j k i f T j k

j k

 

   

   

    

      


      
м и k - четном,











 (1) 

2
п 0

2
п 0

п

2
п 0

( | |)
exp  

2,8
при | |  - четном,

( | |)
exp  

 2,8
при | |  - нечетном и k - нечетном,

( | |)
exp  

2,8
при | |  - нечетном и k - четном,

jk

df T j k

j k

df T j k
r

j k

df T j k

j k



 

 

   
  

 
 
    
     
 
    
  
  
 

 (2) 

где 0 ,сdf T  п 0df T  – соответственно относительная шири-
на спектров сигнала и помех. 

Проведем оценку мощности неэквидистантных по-
следовательностей импульсов сигнала по отношению к 
шуму на выходе многоканальных доплеровских филь-
тров в двух случаях доплеровской фильтрации при 
применении классического алгоритма быстрого преоб-
разования Фурье (БПФ) и модифицированного алгорит-
ма БПФ для неэквидистантной последовательности, 
идея которого изложена в [1]. Соответствующие значе-
ния сигналов на выходах таких многоканальных алго-
ритмов определяются следующими выражениями 
свертки 

1 1
2 2

2 2 2 1 2 1
0 0

,

N N

T
n n n n

n n
W x W x

 

 
 

  W x  (3) 

0

1 122 2

2 2 2 1 2 1
0 0

,

N N
j k T

NTT
n n n n

n n
W x e W x

 

 
 

  W x  (4) 

где 
j2exp nk

N
     

  
W  – вектор обработки доплеров-

ского фильтра, k – номер канала, N – количество кана-
лов МДФ, x  – вектор отсчетов входного сигнала. 

Исследование эффективности МДФ с применением 
неэквидистантных последовательностей импульсов 
на фоне белого гауссовского шума 

Как известно, коэффициент улучшения (изменения) 
отношения сигнал-шум на выходе доплеровского филь-
тра можно определить как [3] 

 
2 2

c
2 2

:
,

:
вых вх

вых вх

H
с с

H
ш ш

 
 

 
  

W R WW
W W

 (5) 

где 
вых

2
с  и 

вых

2
ш  соответствуют мощностям сигнала и 

шума на выходе доплеровского фильтра, а 
вх

2
с  и 

вх

2
ш  

соответствуют мощностям сигнала и шума на входе до-
плеровского фильтра, здесь W  – вектор согласованного 
фильтра обеспечивает W максимальное отношение 
сигнал-шум с элементами соответствующими алгоритму 
дискретного или быстрого преобразования Фурье (БПФ) 

j2exp ,n
nkw

N
   

 
  k – номер канала, N – количество 

каналов МДФ. 
Выражение для целевой функции вероятности пра-

вильного обнаружения в каждом канале при равноверо-
ятном распределении доплеровской фазы отраженного 
сигнала и известной корреляционной матрице сигнала в 
пределах одного i-го канала имеет вид:  

   2

c
2

ln
d ,

i
i

i
i

H

i i H H

F
D D

q















 
     


W W

W
W W W R W

 (6) 

где ,i  i  – соответственно центральное значение 
фазы и ширина полосы пропускания i-го канала, F – ве-
роятность ложной тревоги,   – межпериодная допле-
ровская фаза сигнала. 

Результаты статистического моделирования 
При проведении расчетов использован сигнал с нор-

мированной корреляционной матрицей (1) с относитель-
ной шириной спектра 0 0,01,cf T   вероятность ложной 

тревоги 810 ,F   отношение сигнал-шум на входе 
фильтра 10 дБq   и количество каналов 16.N   На 
рис. 1 приведены зависимости вероятности правильного 
обнаружения и коэффициента улучшения от параметра 

0

,T
T


 где пунктирная линия соответствует модифициро-

ванному алгоритму, а сплошная линия – классическому 
алгоритму. 

По результатам исследования заключить, что при 
применении   классического   алгоритма   с  увеличением 
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 а)  б) 

Рис. 1.  Зависимость вероятности правильного обнаружения (а) и коэффициента улучшения (б)  
от параметра 0/T T  глубины вобуляции периода повторения импульсов  

 
 а)  б) 

Рис.2.  Зависимость средней вероятности правильного обнаружения сигнала  
от отношения сигнал-шум а) 0/ 0,2,T T   б) 0/ 1 / 3T T   

 
 а)  б) 

Рис. 3.  Зависимости вероятности правильного обнаружения сигнала (а)  
и коэффициента улучшения (б) от количества каналов фильтра 

глубины вобуляции вероятность правильного обнару-
жения и коэффициент улучшения уменьшаются в каж-
дом канале. При применении модифицированного алго-
ритма вероятность правильного обнаружения и коэф-
фициент улучшения не зависят от глубины вобуляции и 
соответствуют эквидистантной последовательности. 

На рис .2 представлена зависимость вероятности 
правильного обнаружения от отношения сигнал-шум. 
При фиксированном значении вобуляции периода

0

1 ,
3

T
T


  
0

0, 2T
T


  и проводим исследование, где пунк-

тирная линия соответствует модифицированному алго-

ритму, а сплошная линия – классическому алгоритму. 
Из результатов исследования можно видеть, что 

применение модифицированного алгоритма дает выиг-
рыш в пределах 0 до 10 дБ по пороговому отношению 
сигнал-шум. 

На рис. 3. приведены зависимости вероятности пра-
вильного обнаружения и коэффициента улучшения от 
количества каналов МДФ. При фиксированном порого-
вом отношении сигнал-шум 10 дБq   проводим иссле-

дование, где пунктирная линия соответствует модифи-
цированному алгоритму, а сплошная линия – классиче-
скому алгоритму. 
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С увеличением количеств каналов МДФ вероятность 
правильного обнаружения сигнала и коэффициент 
улучшения увеличиваются в каждом канале. Отметим, 
что с увеличением количества каналов выигрыш в ко-
эффициенте улучшения растет постоянно, в то время, 
как вероятность правильного обнаружения ограничива-
ется при значениях близких к единице. 
Исследование эффективности МДФ  
с применением неэквидистантных 
последовательностей импульсов на фоне 
узкополосных помех и белого гауссовского шума 

Рассмотрим эффективность МДФ по критериям мак-
симума коэффициентов улучшения отношения сигнал-
(шум+помеха) и средней вероятности правильного об-
наружения с применением классического (3) и модифи-
цированного (4) алгоритмов. 

При наличии УП и шума коэффициенты улучшения 
МДФ и средняя вероятность правильного обнаружения 
вычисляются следующими выражениями [4]: 

     c

п

1 ,
H

H  


  
W R W

W
W R + E W

 (7) 
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 
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 
     

 
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W R + E W
W R + E W W R W

 (8) 

Из выражения (7) можно вычислить средний коэф-
фициент улучшения по следующему выражению: 

   W   (9)

   
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 
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


 


 
     

 
W R W

W R + E W
 

где пR  – нормированная корреляционная матрица УП, 
элементы которой описываются в (2), E– нормирован-
ная корреляционная матрица шума является единичной 
матрицей,   – отношение шум-помеха по мощности,  
q – отношение сигнал-шум на входе системы обработки, 
W  – вектор весовой обработки с последующим БПФ, 

элементы которого 
j2exp .n n

nkw w
N
   

 
   

В процессе исследования использовано окно Доль-
фа-Чебышева, выражение для которого во временной 
области при четных N имеет вид [5]: 

 
1

2

1
1

2 110 2 ch arch 10
1

N

n N
j

w T
N N

 






        
  (10) 

2 1cos cos .
2

j j Nn
N N
             
    

 

где   – параметр, определяющий ширину главного и 
его амплитуду по отношению к уровню боковых лепест-
ков, 1NT   – полином Чебышева, ch(x) – гиперболический 
косинус, arch(x) – обратный гиперболический косинус. 

Результаты статистического моделирования 

На рис. 4 приведены зависимости средней вероятно-
сти правильного обнаружения и среднего значения ко-

эффициента улучшения от параметра 
0

T
T


 глубины во-

буляции периода повторения на фоне УП и белого шума 
с применением классического и модифицированного 
алгоритмов. Результаты соответствуют 810 ,F   

210 ,q   510 ,   c 0 0,01,dF T   п 0 0,1,dF T   N = 32 и 

3, 2.   
По результатам исследования можно видеть, что 

применение модифицированного алгоритма (пунктиро-
ванная линия) проигрывает по критериям среднего по 
всем каналам коэффициента улучшения отношения сиг-
нал-(шума+помеха) и средней вероятности правильного 
обнаружения сигнала, сравнению с классическим алго-
ритмом (сплошная линия). Этот проигрыш связан с па-
разитной составляющей амплитудно-частотной характе-
ристики (АЧХ) МДФ, которая совпадает по частоте с 
главным максимумом спектра УП в некоторых каналах. 
Это приводит к просачиванию УП в нескольких каналах и 
ведет к уменьшению среднего коэффициента улучшения 
а также средней вероятности правильного обнаружения. 
На рис. 5 приведены АЧХ МДФ и УП, которые соответ-
ствуют сплошной и пунктирной линиям в случае приме-
нения двухступенчатой вобуляции периода повторения 
импульсов. 

 
 а)  б) 

Рис. 4.  Зависимости средней вероятности правильного обнаружения сигнала (а)  
и среднего коэффициента улучшения (б) от глубины вобуляции периода повторения импульсов на фоне УП 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

7

 
Рис. 5.  АЧХ МДФ и УП ( п 0.1dF T  ) в случае применения двухступенчатой вобуляции периода повторения импульсов 

 
 а)  б) 

Рис. 6.  Зависимости средней вероятности правильного обнаружения сигнала (а)  
и среднего коэффициента улучшения (б) от относительной ширины спектра УП 

 
 а)  б) 

Рис. 7.  Зависимости средней вероятности правильного обнаружения сигнала (а)  
и среднего коэффициента улучшения (б) от параметра 0/T T  на фоне УП 

При фиксированной значении вобуляции периода 

0/ 0,2T T   и других параметрах, как показано выше, 
приведено исследование зависимости средней вероят-
ности правильного обнаружения и среднего коэффици-
ента улучшения от относительной ширины спектра УП. 
Результаты приведены на рис. 6, где пунктирная линия 
соответствует модифицированному алгоритму, а 
сплошная линия – классическому алгоритму. 

Можно видеть, что с увеличением относительной ши-
рины спектра УП вероятность правильного обнаружения 
сигнала и средний коэффициент улучшения уменьшаются 
в обоих алгоритмах. При этом скорость убывания эффек-
тивности модифицированного алгоритма (пунктирная ли-
ния) выше, чем у классического алгоритма (сплошная ли-
ния). Это связано с влиянием бокового лепестка АЧХ МДФ 
на большее количество каналов МДФ. 

Исследование эффективности МДФ при уменьшении 
относительной ширины спектра УП до п 0 0,05dF T   и в 
каналах с межпериодной доплеровской фазой в преде-
лах (0, 25 0,75 ).    приведено в зависимости сред-
ней вероятность правильного обнаружения и среднего 
коэффициента улучшения от глубины вобуляции перио-
да со следующими параметрами п 0 0,05,dF T   410   

и 310 ,q   другие параметры не изменялись. где пунк-
тирная линия соответствует модифицированному алго-
ритму, а сплошная линия – классическому алгоритму. 

По представленным результатам можно сделать вы-
вод, что в пределах межпериодной доплеровской фазы 

(0, 25 0,75 )    применение модифицированного ал-
горитма дает выигрыш по сравнению с классическим 
алгоритмом.  Это  значит,  что  в  случае  наличия УП ис- 
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 а)  б) 

Рис. 8. Зависимости средней вероятности правильного обнаружения сигнала (а)  
и среднего коэффициента улучшения (б) от параметра 0/T T  глубины вобуляции периода повторения импульсов на фоне УП 

пользование модифицированного алгоритма дает выиг-
рыш не во всех, а только в определенных каналах, в 
которых паразитный боковой лепесток АЧХ фильтра не 
совпадает с главным лепестком УП. 

Комбинированный метод 
Для улучшения эффективности МДФ предлагается 

использовать комбинированный метод, на основе при-
менения классического алгоритма и модифицированно-
го алгоритмов в зависимости от относительной ширины 
спектра УП. Так в случае 0 п 0,1dF T   можно использо-
ваться классический алгоритм в каналах с межпериод-
ной доплеровской фазой в пределах (0,75 )    и 
модифицированный алгоритм в остальных каналах. На 
рис. 8 приведены результаты применения комбиниро-
ванного метода и приведены зависимости средней ве-
роятности правильного обнаружения и среднего коэф-
фициента улучшения от параметра 0/ ,T T  где пунк-
тирная линия соответствует модифицированному алго-
ритму, сплошная линия классическому алгоритму и 
пунктирно-точечная линия – комбинированию. 

На рис. 8 видно, что комбинированный метод явля-
ется наилучшим для обработки неэквидистантных по-
следовательностей импульсов на фоне УП и белого 
шума. Такой метод устраняет недостатки при использо-
вании только модифицированного алгоритма во всех 
каналах и повышает эффективность МДФ по сравнении 
с применением классического метода. 
Заключение  

По результатам исследования можно заключить, что 
применение модифицированного алгоритма для обра-

ботки неэквидистантных последовательностей импульсов 
на фоне белого шума дает выигрыш во всех случаях по 
сравнению с классическим алгоритмом. При наличии УП 
наилучшим способом является комбинирование класси-
ческого алгоритма и модифицированного алгоритма. При 
использовании комбинированного метода можно устра-
нить недостаток, связанный с «просачиванием» УП в те 
каналы, в которых паразитный боковой лепесток АЧХ 
МДФ совпадает с главным лепестком УП. Данный резуль-
тат исследования является важным для применения мно-
гоканальной фильтрации в реальных системах и перспек-
тивен для дальнейшего исследования. 
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В современной радиотехнике системы с множественны-
ми передающими и приемными антеннами (MIMO – Multiple 
Input Multiple Output) стали популярным решением для 
уменьшения влияния помех на пропускную способность си-
стемы. Такие системы позволяют повысить эффектив-
ность передачи данных, увеличивая пропускную способность 
канала связи и уменьшая число ошибок при приеме данных. В 
работе проведен анализ пропускной способности MIMO те-
лекоммуникационной системы в зависимости от простран-
ственной структуры антенн при наличии помех. Получен-
ные результаты позволяют обосновать выбор количества 
антенн для получения заданной пропускной способности в 
беспроводных MIMO системах. 

УДК 621.396.93 

ВЛИЯНИЕ ПРОСТРАНСТВЕННОЙ СТРУКТУРЫ НА ПРОПУСКНУЮ СПОСОБНОСТЬ 
БЕСПРОВОДНЫХ MIMO СИСТЕМ ПРИ НАЛИЧИИ ПОМЕХ 

Паршин Ю.Н., д.т.н., профессор РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: parshin.y.n@rsreu.ru 
Нгуен В. Н. Т., аспирант РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: thuan.nvn88@gmail.com 

THE INFLUENCE OF THE SPATIAL STRUCTURE ON THE CAPACITY  
OF WIRELESS MIMO SYSTEMS IN THE PRESENCE OF INTERFERENCE 

Parshin Yu.N., Nguyen V.N.Т. 
In modern radio engineering, systems with multiple transmitting and receiving antennas (MIMO – Multiple Input Multiple Output) 
have become a popular solution to reduce the impact of interference on the system capacity. Such systems make it possible to in-
crease the efficiency of data transmission, increasing the capacity of the communication channel and reducing the number of errors 
when receiving data. The paper analyzes the MIMO bandwidth of a telecommunications system depending on the spatial structure 
of antennas in the presence of interference. The results obtained allow us to justify the choice of the number of antennas to obtain a 
given capacity in wireless MIMO systems. 

Key words: MIMO system, bandwidth, interference, spatial structure. 
 
Ключевые слова: MIMO система, пропускная спо-

собность, помеха, пространственная структура.  

Введение  

Современные системы передачи информации широ-
ко используют пространственный ресурс для повыше-
ния скорости и надежности передачи информации. В 
работах [1-4] предложено использовать системы с мно-
жеством антенн на приемном и передающем сторонах, 
называемые MIMO системами, для увеличения про-
пускной способности канала связи и повышения поме-
хоустойчивости в беспроводных системах связи. Боль-
шое развитие в последнее время получили антенные 
решетки, широко используемые в пространственной 
обработке сигналов. В работах [1, 2, 6, 7] исследуются 
методы пространственно-временной обработки, в том 
числе пространственное кодирование и декодирование 
для обеспечения уменьшения влияния замираний сиг-
налов, а также подавление пространственно коррели-
рованных помех. Анализ пропускной способности MIMO 
системы при действии пространственно коррелирован-
ных помех проведен в работе [8] в предположении, что 
пространственные характеристики сигнала, помех и 
среды распространения известны, а взаимное влияние 
сигналов в антенной системе не учитывается.  

Эффективность пространственной обработки в зна-
чительной степени зависит от пространственной струк-
туры антенной системы ‒ количества антенн, их распо-
ложения в пространстве. В работах [7-11] показано, что 
оптимизация пространственной структуры позволяет 
повысить эффективность радиосистем, функционирую-
щих  в условиях действия пространственно коррелиро-
ванных помех. Пространственная структура определяет 
матрицу пространственной корреляции помех, корреля-
ционные свойства канальных коэффициентов MIMO 
радиосистем, а также матрицу взаимных импедансов 
приемной и передающей антенных систем. В работе [5] 
проведен анализ MIMO системы передачи информации 

при наличии корреляции шумов антенной системы, вы-
званной взаимным имендансами антенной системы. Та-
ким образом, пространственная структура влияет на 
целый комплекс характеристик MIMO радиосистемы, что 
особенно заметно при уменьшении размеров антенной 
системы.  

Целью работы является исследование пропускной 
способности MIMО системы передачи информации в 
зависимости от пространственной структуры антенной 
системы при действии внешних пространственно корре-
лированных помех. 

Постановка задачи и ее формализация  

Для решения поставленной задачи определим зави-
симость пропускной способности от числа и расположе-
ния антенн в передающей и приемной антенных систе-
мах. Пусть пространственная структура MIMO системы 
состоит из передатчика с TxN  антеннами, расположен-

ных на плоскости с координатами , , 1,..., ,m m Txx y m N  

 и приемника c RxN  антеннами с координатами 

, , 1,..., .n n Rxx y n N  Также в окрестности приемных ан-

тенн располагаются K  одноантенных источников помех. 
Сигнал в окрестности приемных антенн образуется путем 
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преобразования вектора переданных антеннами пере-
датчика сигналов X  в многолучевом канале: ,S HX  
где H  – матрица канальных коэффициентов размер-
ностью .Rx TxN N  

Рассмотрим модель коррелированных канальных ко-
эффициентов, которая учитывает пространственную 
структуру приемной и передающей антенных систем. 
Полагаем, что в окрестности приемной антенны распо-
лагаются рассеиватели, мощность сигнала которых в 
зависимости от угловой координаты образует в точке 
приема угловой спектр ( )Rxp   Используя эквивалент-
ность характеристик антенны в режиме приема и пере-
дачи, аналогичный угловой спектр ( )Txp   имеется также 
и для описания свойств рассеивающей среды в окрест-
ности передающей антенны.  

Угловой спектр и пространственная структура ан-
тенной системы определяют матрицу пространственной 
корреляции сигналов в антеннах приемной или переда-
ющей антенной систем. Например,  корреляция сигна-
лов  в  ненаправленных элементах плоской антенной 
решетки рассчитывается с использованием углового 
спектра по формуле: 

     2 2 cos sin

0

Rx

,

, 1,..., ( ),

m n m nj x x y y

mn

Tx

r p e d

n m N N

   
 
    



   

где Rx, , 1,..., ( )n n Txx y n N N  ‒ координаты антенн  ан-
тенной системы,   ‒ угловая координата рассеивателя 
относительно оси x  в плоскости расположения антенн, 
  – длина волны. 

Пусть корреляция сигналов различных лучей в при-
емной антенне задается корреляционной матрицей 

*{ , , 1,.., }Rx Rxij im jm Rxr h h i j N  R  и в дальней зоне не 
зависит от номера m  передающей антенны. Аналогично 
для передающей антенны, работающей в режиме прие-
ма, корреляция сигналов различных лучей задается 

матрицей *{ , , 1,.., }Tx Txij in jn Txr h h i j N  R  и не зави-
сит от номера n  приемной антенны, работающей в ре-
жиме передачи. Корреляция между канальными коэф-
фициентами с любыми парами индексов mn  и ij  рас-
считывается на основе корреляционных матриц сигна-
лов в приемных и передающих антенных системах сле-
дующим образом: 

MIMO ,Tx Rx R R R  (1) 
где   обозначает кронекеровское произведение мат-
риц.   

Для согласования модели канальных коэффициен-
тов с экспериментально полученной дисперсией HD  
необходимо произвести нормировку корреляционной 

матрицы следующим образом: MIMO
MIMO (1,1)

H
H

D
R R

R
. 

Для получения необходимой корреляции 1Rx TxN N   
вектор некоррелированных канальных коэффициентов 
моделируется уравнением: 

1 ,H CV  

где 
T

1 2 ...
Tx RxN Nv v v V  вектор независимых ком-

плексных гауссовских чисел с 2 1.iv   Матрица C  по-
лучается в результате факторизации по Холецкому кор-
реляционной матрицы канальных коэффициентов 

H .H R CC  Матрица канальных коэффициентов разме-

ром Rx TxN N  получается из вектора-столбца коэффи-

циентов 1H  путем последовательного формирования 
столбцов: 

1 1

1

{ (1: ) (1 : 2 ) ...
(1 ( 1) : )}.

Rx Rx Rx

Tx Rx Rx Tx

N N N
N N N N

 
 

H H H
H

 

Помеха в окрестности приемных антенн формируется 
путем амплитудно-фазового преобразования помехи в 
соответствии с ее изменением при распространении. 
Пространственно-коррелированная помеха задается K
источниками некоррелированных гауссовских процессов 

k
p  с дисперсией ,kD  приходящими с направлений, за-

даваемых азимутом , 1,..., ,k k K   в системе координат 
приемных антенн. В пространстве все помехи суммиру-
ются в соответствии с пространственной структурой ан-
тенной системы и расположением помех [1] 

1

,
K

kk
k

p


Z V  где 
2{ exp ( cosk kn n kV j x 


   
V  

s in ) , 1,.., }n k Rxy n N   – направляющий вектор k -й 
помехи, определяющий фазовое распределение помехи 
в различных антеннах.  

Вследствие взаимного влияния сигнала и помех в ан-
тенной системе происходит изменение сигнальной и по-
меховой составляющих наблюдаемого процесса в соот-
ветствии с матричным коэффициентом передачи 

1
L A L( ) Q Z Z Z  [10], где AZ  – матрица взаимных 

импедансов антенн, LZ  – диагональная матрица нагру-
зочных импедансов приемного тракта. В данной работе 
используется матрица взаимных импедансов системы  
полуволновых диполей, а нагрузочные импедансы согла-
сованы с имедансами каждой из антенн L ( , )Z n n   

*
A ( , ), 1,..., .RxZ n n n N   Выражение для матрицы взаим-

ных импедансов, отражающее ее зависимость от про-
странственной структуры, приведено в работе [12]. 

С учетом взаимного влияния сигнальная и помеховая 
составляющие преобразуются в соответствии с их про-
странственными характеристиками: 

, .k k H QH V QV  

На выходе антенной системы помеха в наблюдаемом 
процессе представляет собой сумму двух составляющих 

, V Z U  где Z QZ  – пространственно-коррелирован-

ная помеха, { , 1,..., }n Rxu n N U  – шумы антенны. Кор-
реляционная матрица пространственно-коррелированной 

помехи равна 
H

1

.
K

Z k k k
k

D


R V V  Корреляционная матрица 

шумов антенны, учитывающая взаимное влияние в антенной 

системе, равна H
A

A

Re
Re (1,1)

U
U

D
Z

R Q Z Q  [13]. 
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В результате на выходе приемных антенн получаем 
вектор наблюдаемого процесса на входе приемного 
тракта , Y HX V  где V  – вектор-столбец помехи. 
Корреляционная матрица помехи равна сумме корреля-
ционных матриц для внешней помехи  и шума антенн 

.V Z U R R R  
Пропускная способность MIMO системы связи при 

передаче некоррелированных сообщений, действии 
пространственно-некоррелированных помех и шумов и 
заданной реализации канальной матрицы H  равна [3]: 

H
2log det ,H

Tx

qС
N

 
  

 
I HH  (2) 

где X

U

D
q

D
  – отношение сигнал-шум, XD  – дисперсия 

всех сигналов, передаваемых всеми передатчиками, I  – 
единичная матрица размером .Rx RxN N  

Так как внешние помехи являются пространственно 
коррелированными случайными величинами, для расче-
та пропускной способности по формуле (2) предлагается 
преобразовать коррелированные помехи в некоррели-
рованные помехи. В рассматриваемой работе такое 
преобразование – декорреляция осуществляется с по-
мощью линейного фильтра с матричным коэффициен-
том передачи W : 

.      Y WY X V WHX WV   (3) 
После декорреляции на выходе фильтра 

корреляционная матрица помех V  должна иметь вид: 

   H H

H H H .

V

V UD

  

  

R VV WV WV

WVV W WR W I

  
 (4) 

Поэтому матричный фильтр декоррелятора W  полу-
чается в результате разложения по Холецкому левой 
части выражения: 

1 H 11 ( )V
UD

 R W W , (5) 

с последующим обращением результата разложения: 

  1Chol( )VUD W R . 

Учитывая изменение преобразования сообщения при 

декорреляции в (3), получим выражение для расчета 
пропускной способности в помеховой обстановке, кото-
рая характеризуется наличием пространственно некор-
релированных шумов и пространственно коррелирован-
ных помех: 

 Н

2log det .H
Tx

qC
N

 
  

 
I WH WH   (6) 

В дальнейшем для количественной оценки пропуск-
ной способности используем эргодическую пропускную 
способность, получаемую усреднением (6) по ансамблю 

реализаций канальных матриц 
1

( ),
N

H H
i

C C C i C


    

1

( ),
N

H H
i

C C i


   где N – число реализаций канальной 

матрицы H  и азимута помех , 1,..., .k k K   

Результаты моделирования 

Моделирование проведем для канальной матрицы, 
полученной для равномерных угловых спектров 

( ) ( ) 1/ 2 ,Tx Rxp p     и дисперсии канальных коэффи-

циентов равной 1.HD   Полагаем, что антенны образу-
ют линейные эквидистантные антенные решетки с коор-
динатами антенн 0, ( 1), 1,..., ,k kx y d k k K     а по-
мехи распологаются в одной плоскости с плоскостью ан-
тенн в угловом секторе 0 360k    случайно, незави-
симо и равновероятно. Отношение сигнал-шум равно 

10 дБ,X

U

D
q

D
  , отношение помеха-шум для каждой из 

помех равно 30 дБ,k
k

U

D
p

D
   1,..., .k K  Число источ-

ников помех равно 0, 2, 5, 6.K   
На рис. 1 приведены зависимости пропускной спо-

собности от количества приемных антенн при различном 
числе передающих антенн и расстоянии между антен-
нами 0,5 .d   

На рис. 2 приведены зависимости пропускной спо-
собности от количества приемных антенн при различном 
числе источников помех. Число передающих антенн 

1, 2,5,10.TxN   

 
 а) K = 0  б) K = 2 
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 в) K = 5  г) K = 6 

Рис. 1. Зависимости пропускной способности от количества приемных антенн  
при различном числе передающих антенн и числе источников помех 

 
 а) NTx = 1  б) NTx = 2 

 
 в) NTx = 5  г) NTx = 10 

Рис. 2. Зависимости пропускной способности от количества приемных антенн  
при различном числе передающих антенн и числе источников помех 

Анализ зависимостей пропускной способности от коли-
чества приемных антенн показал, что при увеличении ко-
личества передающих и приемных антенн пропускная спо-
собность увеличивается, особенно когда числа передаю-
щих и приемных антенн одинаково. При действии про-
странственно-коррелированных помех пропускная способ-
ность уменьшается в несколько раз при заданном числе 
передающих и приемных антенн. Способность подавления 

помех зависит от количества приемных антенн. При увели-
чении числа источников помех пропускная способность 
стремится к нулю при ,RxK N  а при достаточном количе-

стве антенн 1RxN K   начинает увеличиваться. 

На рис. 3 приведены зависимости пропускной спо-
собности от расстояния между антеннами приемных и 
передающих  антенных  систем.  Число  передающих  ан- 
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 а) K = 0  б) K = 1 

 
 в) K = 4  г) K = 5 

Рис. 3. Зависимости пропускной способности от расстояния между элементами антенн  
при различном числе приемных антенн и числе источников помех 

тенн равно 2,TxN   а число приемных антенн равно 

2,3,4,5,6,8,10.RxN   
Анализ зависимостей пропускной способности от 

расстояния между элементами антенн показал, что при 
небольших межэлементных интервалах способность и 
наличии помех пропускная остается небольшой при лю-
бом числе приемных антенн. При достаточно большой 
величине расстояния между элементами 0,5d   про-
пускная способность достигает предельного значения, 
соответствующего некоррелированным канальным ко-
эффициентам. Наличие пространственно-коррелирован-
ных помех вызывает уменьшение пропускной способно-
сти, что соответствует известным результатам. При из-
менении расстояния между антеннами в пределах 
0 0,5d    пропускная способность увеличивается от 
значения, соответствующего 1,RxN   до максимального 
значения.  

Заключение 
Пространственные структуры имеют определяющее 

значение для пропускной способности MIMO канала при 
действии пространственно коррелированных помех. 
Пропускная способность системы увеличивается при 
увеличении количества передающих и приемных антенн, 
особенно когда числа передающих и приемных антенн 
одинаковы. При действии пространственно-коррелиро-

ванных помех пропускная способность уменьшается в 
несколько раз при заданном числе передающих и прием-
ных антенн. Способность подавления помех зависит от 
количества приемных антенн. При увеличении числа ис-
точников помех пропускная способность стремится к ну-
лю когда ,RxK N  а при достаточном количестве антенн 

1RxN K   начинает увеличиваться. Пропускная спо-
собность также зависит от расстояния между элемента-
ми антенн. При достаточном значении расстояния между 
элементами 0,5d   можно достигнуть максимального 
значения пропускной способности и коэффициента по-
давления помех.  

Полученные результаты позволяют обосновать вы-
бор конфигурацию антенн для получения заданной про-
пускной способности в беспроводных MIMO системах, 
использующих малогабаритные антенные системы. 

Работа выполнена при поддержке гранта  
Российского научного фонда 22-29-01652, 
https://rscf.ru/en/project/22-29-01652/ в Рязанском госу-
дарственном радиотехническом университете имени 
В.Ф. Уткина. 

Литература 

1. Григорьев В.А., Щесняк С.С., Гулюшин В.Л. и др. 
Адаптивные антенные решетки. Учебное пособие в 2-х 
частях / Григорьев В.А., Щесняк С.С., Гулюшин В.Л. и др. 



 

 
 
14 

Часть 1: под общ. ред. Григорьева В.А. СПб: Универси-
тет ИТМО, 2016. – 179 с. 

2. Монзинго Р.А., Миллер Т.У. Адаптивные антенные 
решетки: Введение в теорию: пер. с англ. М.: Радио и 
связь, 1986. 448 с. 

3. Telatar I.E. Capacity of multi-antenna Gaussian 
channels. European transactions on tele-communication, 
1999, vol. 10, no 6б pp. 585-595. 

4. Volker Kuhn. Wireless communications over MIMO 
channels: Applications to CDMA and multiple antenna sys-
tems. John Wiley & Sons, 2006. 

5. Грачев М.В., Паршин Ю.Н. Анализ пропускной спо-
собности MIMO системы связи с учетом взаимного влия-
ния каналов приемного тракта. Радиолокация, навигация, 
связь: Сборник трудов XXV международной научно-
технической конференции (16-18 апреля 2019 г.). В 6-ти 
томах. Воронежский государственный университет; АО 
«Концерн «Созвездие». Воронеж: Издательский дом 
ВГУ, 2019. Т. 5. С. 242-248. 

6. Паршин Ю.Н., Ксендзов А.В. Влияние простран-
ственной корреляции на эффективность оптимизации 
пространственной структуры многоантенной системы 
при разнесенном приеме. Вестник Рязанской государ-
ственной радиотехнической академии. Рязань: РГРТУ, 
вып. 19, 2006. С. 54-62 . 

7. Паршин Ю.Н., Гусев С.И. Определение оптималь-
ной  пространственной   структуры   системы  обработки 

сигналов по критерию максимального правдоподобия. 
Вестник Рязанской государственной радиотехнической 
академии. Вып.2. Рязань: РГРТА, 1997. С.5-11. 

8. Колупаева А.С., Паршин Ю.Н. Пропускная способ-
ность MIMO системы при наличии пространственно кор-
релированных помех. Радиолокация, навигация, связь: 
Сборник трудов XXVI международной научно-техничес-
кой конференции. Воронеж: Издательский дом ВГУ, 
2020, Т.5. С. 156-161. 

9. Сосулин Ю.Г., Костров В.В., Паршин Ю.Н. Оценоч-
но-корреляционная обработка сигналов и компенсация 
помех. М.: Радиотехника, 2014. 632 с. 

10. Паршин Ю.Н., Грачев М.В. Многоэтапная рекон-
фигурируемая обработка сигналов в пространственно 
распределенной радиосистеме. Вестник Рязанского гос-
ударственного радиотехнического университета Рязань: 
РГРТУ, 2019, № 67. С. 3-10.   

11. Паршин Ю.Н., Гусев С.И. Влияние сигнально-
помеховой ситуации на оптимальную пространственную 
структуру антенной системы. Вестник Рязанской госу-
дарственной радиотехнической академии. Вып.4. Ря-
зань: РГРТА, 1998. С. 117-120. 

12. Сазонов Д. М. Антенны и устройства СВЧ: Учеб-
ник для радиотехнических специальностей вузов. М.: 
Высшая школа, 1988. 432 с. 

13. Паршин Ю.Н. Пространственно-временная обработ-
ка сигналов и компенсация помех. М.: КУРС, 2021. 200 с. 

НОВЫЕ КНИГИ 

 

Воскресенский Д.И., Добычина Е.М. 
Цифровые антенные решетки: Монография. М.: Изд-во Радиотехника, 2020 г. 240 с.: ил. 

Рассмотрен новый класс антенных систем – цифровых антенных решеток бортовых радио-
локационных комплексов, позволяющих повысить энергетический потенциал за счет использо-
вания новых методов оптимизации режима работы высокоэффективных активных устройств и 
обеспечения высокой точности формирования амплитудно-фазового распределения с помощью 
предложенной системы автоматической калибровки. Представлены результаты эксперимен-
тальных исследований возможностей цифрового диаграммообразования и точностных характе-
ристик калибровки макета цифровой решетки. 

Для научных работников и инженеров, занимающихся исследованиями в области разработки, 
создания и применения цифровых решеток в современных радиоэлектронных системах. Может 
быть рекомендована в качестве учебного пособия студентам радиотехнических специальностей, а 
также аспирантам и магистрантам по направлениям «Радиотехника», «Радиофизика и электроника». 

У в а ж а е м ы е    а в т о р ы  ! 
Редакция научно-технического журнала «Цифровая обработка сигналов» просит Вас соблюдать следующие требова-

ния к материалам, направляемым на публикацию: 
1) Требования к текстовым материалам и сопроводительным документам: 
 Текст – текстовый редактор Microsoft Word, формулы – в редакции MathType. 
 Таблицы и рисунки должны быть пронумерованы. На все рисунки, таблицы и библиографические данные 

указываются ссылки в тексте статьи. 
 Объем статьи до 12 стр. (шрифт 12). Для заказных обзорных работ объем может быть увеличен до 20 стр. 
 Название статьи на русском и английском языках. 
 Рукопись статьи сопровождается: краткой аннотацией на русском и английском языках; номером УДК; 

сведениями об авторах (Ф.И.О., организация, должность, ученая степень, телефоны, электронная почта); 
ключевыми словами на русском и английском языках; актом экспертизы (при наличии в вашей организации 
экспертной комиссии).  

2) Требования к иллюстрациям: 
 Векторные (схемы, графики) – желательно использование графических редакторов Adobe Illustrator или Corel 

DRAW. 
 Растровые (фотографии, рисунки) – М 1:1, разрешение не менее 300 dpi, формат tiff. 

 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

15

Решается задача различения сигналов от нескольких подвижных 
источников в многоканальном доплеровском радиоприемнике. На 
основе принятых в приемнике сигналов в каждом элементе разре-
шения дальности принимается решение о наличии источников, 
оценивается их число и пространственные координаты. Цель ра-
боты − сверхразрешение движущихся источников отражения ра-
диосигналов в одном элементе дальности, не различимых по допле-
ровской частоте, и определение их пространственных координат. 
Предлагается повысить разрешение по доплеровской частоте в 
элементе дальности за счет совместной обработки сигналов во 
временной и частотной областях. Во временной области находят-
ся моменты времени прихода сигналов от источников и устанавли-
вается их число на каждом временном промежутке. В частотной 
области для каждого временного промежутка обнаруживаются 
частоты, на которых источники различимы и не различимы. Опре-
деляются оценки координат различимых источников, а также не 
различимых при наличии двух источников. Показывается преимуще-
ство частотно-временной обработки сигналов. 

УДК 621.371 

ЧАСТОТНО-ВРЕМЕННАЯ ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ  
В ДОПЛЕРОВСКОМ РАДИОПРИЕМНИКЕ 

Клочко В.К., д.т.н., профессор РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: klochkovk@mail.ru 
Ву Ба Хунг, аспирант РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: ronando2441996@gmail.com 

TIME-FREQUENCY SIGNAL PROCESSING IN THE DOPPLER RADIO  

Klochko V.K., Vu Ba Hung 
The problem of distinguishing signals from several mobile sources in a multichannel Doppler radio receiver is solved. Based on the 
received signals, a decision is made on the availability of sources, their number and spatial coordinates are estimated. The aim of 
the work is to supersolve moving sources of reflection of radio signals that are not distinguishable by Doppler frequency,  and to de-
termine their spatial coordinates. It is proposed to increase the Doppler frequency resolution due to joint signal processing in the 
time and frequency domains. In the time domain, the time points of arrival of signals from sources are detected  and their number is 
set at each time interval. In the frequency domain for each time interval, frequencies are detected at which the sources are distin-
guishable and not distinguishable. Estimates of coordinates of distinguishable sources, as well as those not distinguishable in the 
presence of two sources, are determined. The advantage of time-frequency signal processing is shown.  

Key words: radio signal processing, Doppler receivers, time-frequency analysis, signal detection, parameter esti-
mates, mathematical modeling. 

 
Ключевые слова: обработка радиосигна-

лов, доплеровские приемники, частотно-вре-
менной анализ, обнаружение сигналов, оценки 
параметров, математическое моделирование. 

Введение 

Традиционная частотно-временная обра-
ботка [1 − 3] отраженных от движущихся источ-
ников периодических радиосигналов ведется 
следующим образом. Во временной области по 
задержке отраженного сигнала определяются 
элементы разрешения дальности, через кото-
рые проходят отраженные сигналы. В одном 
элементе дальности могут находиться сигналы 
как от одного, так и от нескольких разных ис-
точников.     

После дискретизации по времени периоди-
ческая последовательность сигналов, накоп-
ленная в элементе дальности, подвергается 
частотной обработке. В частотной области нахо-
дятся доплеровские частоты, соответствующие движу-
щимся источникам. При наличии антенной решетки (АР) 
и многоканальности обработки сигналов на выделенных 
частотах определяются амплитуды и фазы спектраль-
ных составляющих и методом разности фаз оценивают-
ся угловые координаты источников.  

При такой схеме обработки сигналов возможны 
ошибки обнаружения источников, возникающие в тех 
случаях, когда движущиеся источники имеют близкие 
скорости, не различимые по доплеровской частоте.  
В этом случае они обнаруживаются как один источник,  
и найденные оценки координат оказываются ошибоч-
ными. 

Решению проблемы сверхразрешения источников 
посвящены многое работы, которые можно разделить 
на следующие три группы. 

1. Работы, основанные на математических методах 
извлечения информацию об источниках за счет корре-
ляционной обработки или разложения сигналов по опре-
деленному базису, например, [4 − 5]. 

2. Работы, основанные на позиционировании не-
скольких взаимно ориентированных и синхронизирован-
ных в работе приемных станций [6 − 8]. 

3. Работы, основанные на совместной частотно-
временной обработке сигналов [9 − 11].   

Данная работа придерживается третьего направле-
ния. Учитывая известные ограничения методов частот-
но-временного анализа при решении задачи сверхраз-
решения − априорно заданное число источников и 
большой объем вычислений, в данной работе предла-
гаются авторские решения, свободные от указанных 
ограничений. 
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Постановка задачи и ее формализация  
Радиоприемник с АР принимает гармонические сиг-

налы отражения от k-х движущихся источников 

( 1, ,k m  m − неизвестное число источников), которые 
подвергаются первичной обработке в нескольких q-х 
приемных каналах ( 1, ,q Q  Q − число каналов по чис-
лу приемных элементов АР). Физически использование 
гармонического сигнала объясняется низкой энергети-
кой малогабаритной приемо-передающей станции. Раз-
деление гармонического сигнала по элементам дально-
сти достигается за счет фазовой манипуляции по коду 
Баркера.  

После прохождения режекторного фильтра, отсека-
ющего частотные составляющие сигнала от неподвиж-
ных источников, перехода на промежуточную частоту 

прω  вместе с доплеровской частотой дkω  (частотой 

доплеровского смещения) − в итоге с частотой от k-го 
источника ,k пр дkω ω ω   а также дискретизации по 

времени it  в тракте первичной обработки модель дис-

кретных последовательностей { ( )}q iy t  в q-х каналах в 

отдельно взятом элементе разрешения дальности при-
нимает вид [12] 

1
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 (1) 

1, ,i n  1, ,q Q  
где n – число дискретных отсчетов моментов времени в 
элементе дальности [R, R+∆R] (∆R − разрешающая спо-
собность по дальности) на промежутке времени дли-
тельностью 1nT t t   до прихода переотраженных от 

местности сигналов; k  − момент времени появления  

k-го сигнала в элементе дальности; it  − текущее дис-

кретное время; ( )qk i ks t   − сигнал от k-го источника в 

q-м канале, зависящий от qk  и принимаемый с задерж-

кой по времени ,k  ( ) 0qk i ks t    при ;i kt   m − не-

известное число сигналов, отраженных от m источников, 
в элементе дальности;   − мультипликативный шум с 

единичным средним; 0U  − амплитуда передающего 

сигнала; ( , )G θ  − амплитудная характеристика диа-

граммы направленности приемного элемента АР; kA  и 

qk  − амплитуда и фаза принимаемого сигнала от k-го 

источника, причем qk  зависит от ;qk  λ − длины вол-

ны; qkδ  − отклонение фронта волны, отраженной от k-го 

источника и достигшей q-го элемента АР, относительно 
центра антенны 0( 0);kδ   0 ,ξ φ η   0φ  − начальная 

фаза; η  − случайное изменение фазы на [0, 2 ];  k  и 

k  − азимут и угол места k-го источника отраженного 

сигнала; qp  − аддитивный шум с нулевым средним и 

дисперсией 2 ,p  действующий в каждом q-м канале.  

Считается, что задержка k  во всех q-х каналах оди-

накова: ,qk k   ,q  в силу малости величины .qkδ  Так-

же считается, что число источников m за время Т обра-
ботки сигналов не меняется, что обусловлено малой ско-
ростью движения источников по сравнению со скоростью 
распространения сигналов. Сигналы от одинаково уда-
ленных источников в элементе дальности могут прини-
маться с одинаковой временной задержкой .k   

Задача заключается в определении следующих оце-
нок: моментов задержки времени k̂  появления k-х сигна-

лов в элементе дальности ˆ( 1, );k m  числа источников 

m̂  и их угловых координат ˆ ,k  ˆ ,k  ˆ1, ,k m  за время T. 

Критерии обнаружения моментов времени  
задержки сигналов 

Так как число источников в сумме (1) заранее неиз-
вестно и, следовательно, неизвестны характеристики 
суммарного сигнала, то применить для обнаружения 
моментов k  методы Неймана − Пирсона или отноше-
ния правдоподобия, рассчитанные на априорную ин-
формацию о двух альтернативных гипотезах, не удает-
ся. Поэтому целесообразно воспользоваться статисти-
ческим критерием согласия Пирсона для одной гипотезы 

0H  − присутствия дискретного белого шума ( )q ip t  ~
2(0, ),pN   а также логическим критерием «L из N» 

(например, «2 из 3-х» подряд) попаданий в доверитель-
ный интервал. 

Пусть на начальном промежутке времени 1 1[ , ),t   

предшествующем моменту времени 1  появления сиг-
нала от первого источника, в q-х каналах действует дис-

кретный белый шум: ( ) ( ),q i q iy t p t  1, ,q Q  0,1, 2,...,i   

с нулевым средним и дисперсией 2 .p  Последователь-

ность { ( )}q iy t  подается на вход экспоненциального 

фильтра нулевого порядка, который осуществляет сгла-
живание ( )q iy t  в соответствии с алгоритмом: 

1 1ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ( ) ( ))q i q i q i q ix t x t y t x t    , (2) 

i = 2, 3, ..., 1, ,q Q  

при начальном условии 1 1ˆ ( ) ( ).q qx t y t  Выбором коэф-

фициента сглаживания  (0 1)   устанавливается 
размер M эффективной памяти фильтра. 

Алгоритм (2) осуществляет сглаживание в соответ-
ствии с моделью нулевого порядка, действующей в пре-
делах последних M измерений, и среднее значение 
оценки ˆ ( )q ix t  равно нулю. Прогнозное значение процес-

са ( )q ix t  на момент времени 1it   будет 1ˆ ˆ( ) ( ).q i q ix t x t    
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Рассмотрим первый критерий обнаружения момента 

1.  Пусть взяты N последовательных значений «невязок» 

− отклонений ( )q iy t  относительно прогнозных значений: 

1ˆ( ) ( ) ( ),q i q i q iy t y t x t     начиная с момента 1.Mt   Слу-

чайная величина ( )q iy t  распределена с нулевым сред-

ним и дисперсией 2 2 ,p h   где 2
h  − дисперсия ошибки 

прогнозирования на один шаг 21: hh    
2 / (2 )p     при .i   Тогда случайная величина   

2 2 1 2

1
( ) ( ) [ ( )]

N

q i p h q i N j
j

J t y t  
 



   , ,i M N   (3) 

распределена по закону Пирсона с N  степенями сво-
боды, и существует квантиль   порядка   (например, 

0,95)   такой, что с доверительной вероятностью   

выполняется неравенство ( ) .q iJ t   Как логическое 

следствие, если реализация ˆ ( )q iJ t случайной величины 

(3) превышает порог   для всех значений  

q: ˆ ( ) ,q iJ t   1, ,q Q  то с вероятностью   гипотеза 

0H  о присутствии белого шума отвергается. То есть 
принимается альтернативная гипотеза: начиная с мо-
мента времени 1,it   в q-х каналах присутствуют сиг-

налы от первого источника 1 1( ),q is t   1, ,q Q  1it  . 

Рассмотрим второй критерий обнаружения момента 

1.  Если N последовательных значений невязок 

( ),q iy t  начиная с момента 1 ,Mt   попадают в довери-

тельный интервал: 
2 2| ( ) | ,q i p hy t       1,i M   1, ,q Q   (4) 

где   − двусторонний квантиль стандартного нор-

мального распределения, то гипотеза 0H  о присутствии 
шума не отвергается. Если неравенство (4) L раз из 

( )N L N  нарушается, то принимается альтернатив-

ная гипотеза о присутствии сигналов 1 1( ),q is t   

1, ,q Q  1.it   
После принятия решения о наличии сигналов 

1 1( ),q is t   1,it   включается в работу фильтр Калма-
на, настроенный на модель сигнала 

1 1

2
0 1 1 2 1

1

( ) ( ) ( ),

( ) ( ) ( ) / 2,

[ , ], 1, ,

q i q i q i

q q q i q i

i i

s t x t p t

x t a a t t a t t

t t t q Q



 



  

    

 

   (5) 

где 0 ,qa  1,qa  2qa  − параметры модели изменения ( )qx t  

на 1[ , ].i it t   

Осуществляется сглаживание ( )q iy t  на промежутке 

1 2[ , )   с учетом модели (5) перехода от 1it   к it  в соот-
ветствии с алгоритмом [13, 14] 

Э Эˆ ˆ ˆ( ( ) ),qi qi i q i qiX X K y t HX    1,it   1, ,q Q    (6) 

где ˆ ˆ ˆ ˆ( , , )T
qi qi qi qiX x x x   − вектор оценок состояния  мо-

дельного процесса ( )qx t  на текущий момент времени 

,it  включающий оценки самого процесса ˆ ˆ ( ),qi q ix x t  

скорости изменения процесса ' 'ˆ ˆ ( )qi q ix x t  и ускорения  

ˆ ˆ ( );qi q ix x t   (1, 0, 0);H   ˆ Э
qiX  − экстраполированный 

вектор оценок состояния , 1
ˆ

q iX   на момент it  в соответ-

ствии с (5); iK  − векторный коэффициент усиления 
фильтра Калмана. 

В процессе фильтрации (6) вычисляются первые 
остаточные ряды 1ˆ{ ( )}:q ie t  

1 1ˆ( ) ( ) ( ), 1, , .q i q i q i ie t y t x t q Q t      

Оценка дисперсии 2
e  остаточных рядов находится 

по последовательностям 1{ ( )}q ie t  с усреднением по q . 

К остаточным рядам 1{ ( )},q ie t  1, ,q Q  применяются 

критерии (3) и (4) для обнаружения момента времени 2  

прихода сигнала от второго источника 2 2( )q is t  с тем 

отличием, что вместо дисперсии 2
p  берется дисперсия 

2.e  При обнаружении момента 2  опять включается в 
работу фильтр Калмана, настроенный на модель  

1 1 2 2

2

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ),

, 1, ,

q i q i q i

q i q i q i

i

y t s t s t
p t x t p t

t q Q

 



    

  

 

 (7) 

где для ( ),qx t  1[ , ],i it t t  действует модель перехода (5). 

Происходит сглаживание временных рядов (7) филь-
тром Калмана (6), и вычисляются вторые остаточные 
ряды 2 ˆ( ) ( ) ( ),q i q i q ie t y t x t   2 ,it   1, .q Q  

Далее процесс продолжается на намеченной схеме 
для обнаружения момента 3  и т.д. 

За время T до момента времени прихода переотра-
женного сигнала, который обнаруживается по сильному 
искажению суммарного сигнала, находится оценка числа 
источников m̂  как число обнаруженных моментов вре-
мени 1,  2 ,  ..., ˆ .m  

Нахождение оценок координат  
во временной области 

Оценки на первом промежутке. На первом проме-
жутке времени 1 2[ , )   оценки координат первого источ-
ника могут быть найдены во временной области [3, 12, 
15] включением в работу второго фильтра Калмана, 
настроенного на модель вида 

ˆ ˆ( ) ( )cosω ( )sinω ( )q i q i i q i i q ix t a t t b t t p t   , 

где оценка частоты ̂  находится в процессе  фильтра 
ции (6) подсчетом и усреднением числа полупериодов 
ˆ ( )q ix t  при переходе ˆ ( )q ix t  через ноль [12]. 

Фильтр Калмана последовательно находит вектор 

оценок параметров ˆˆ ˆ( ( ), ( )) .T
i q i q iX a t b t  На основании 
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оценок параметров 2ˆ ( )qa   и 2
ˆ ( ),qb   найденных на 

1 2[ , )   к моменту 2 ,  вычисляются оценки фаз по фор-
формуле 

2 2 2
ˆˆ ˆ ˆψ ψ ( ) ( ( ) / ( )),q q q qarctg a b     1,q Q , 

или с учетом π  в зависимости от знаков 2ˆ ( )qa   и 

2
ˆ ( ).qb   

Обработка фаз ψ̂ ,q  1, ,q Q  происходит по методу 

разности фаз [12], результатом обработки являются 
оценки угловых координат 1 1̂ˆ ,   первого источника.   

Оценки на втором промежутке. Если два источни-
ка на промежутке 2 3[ , )  имеют одинаковые доплеров-
ские частоты (что определяется в дальнейшем при ана-
лизе частотного спектра), то принимаются следующие 
рассуждения. Поскольку сигналы от двух близких по 
типу источников находятся в одном элементе дально-
сти, то их амплитуды приближенно считаем равными:  

1 2 .A A A   Отсюда: 

1 1 2 2

1 1 1 2 1 2

1 21 2 2 2 1 1

1 21 2 1 1 2 2

( ) ( ) ( ) ( )

[cos( ( ) ) cos( ( ) )] ( )

2 cos
2 2 2

cos ( ).
2 2 2

q i q i q i q i

i q i q q i

q q

q q
q i

y t s t s t p t

A t t p t

A t

t p t

 

     

     

     

     

       

  
    

 
  

    
 

 

Из 1 2 1 2 1 2 1 20, ( ) / 2 ,                 
поэтому  

1 2 2 1

1 2 2 1

1 2

1 2

( )( ) 2 cos
2 2

( )
cos ( )

2 2
( )

cos( ) ( ),
2

.
2

q q
q i

q q
q i

q q q i

q q
q

y t A

t p t

A t p t

    

    


  
 

 


 



 
   

 
 

     
 


   




 (8) 

Так как при вычитании фаз в q-х каналах величина 

1 2( ) / 2    уничтожается, то фактически рассматрива-

ется меняющаяся часть фазы .q   При этом 

2 12q q q     и оценки координат, найденные мето-

дом разности фаз, сохраняют такую же структуру, то есть 
вектор координат второго источника 2M̂  находится как 

2 1
ˆ ˆ ˆ2 ,M M M    (9) 

где 1M̂  − вектор оценок координат первого источника, 

найденный на 1 2[ , ),   M̂   − вектор оценок координат, 

найденный по суммарному сигналу (8) на 2 3[ , ).   
Обработка в частотной области 

В процессе обнаружения моментов 1,  2 ,  ..., m̂  
запоминаются последовательности  

1 1{ ( )} { ( ) ( )},q i q i q iy t s t p t    1 2[ , ),it    { ( )}q iy t   

1 1 2 2{ ( ) ( ) ( )},q i q i q is t s t p t       2 3[ , ),it   ..., кото-

рые переводятся в частотные комплексные последова-
тельности 1{ ( )},q iy f  2{ ( )},q iy f ..., 1, ,q Q  в спектрах 

доплеровских частот. В частотных последовательностях 
выделяются спектральные составляющие, амплитуды 
которых превышают порог обнаружения спектра полез-
ного сигнала во всех q-х каналах. Порог устанавливает-
ся эмпирически. 

Оценки в первом спектре. Если в первых спектрах 

1{ ( )},q iy f  1, ,q Q  найдена одна доплеровская частота, 

то это говорит о наличии на 1 2[ , )   одного источника. 
Методом разности фаз спектральных составляющих q-х 
каналов находятся оценки угловых координат источника 
[12], которые могут усредняться с оценками, найденны-
ми во временной области. При усреднении оценок весо-
вые коэффициенты выбираются в зависимости от длины 
выборки. Чем больше длина выборки, тем точнее оцен-
ки, найденные в частотной области. И наоборот, при 
малом объеме выборки точнее могут оказаться оценки, 
найденные во временной области. Частота и оценки 
координат запоминаются.    

Если в спектрах 1{ ( )},q iy f  1, ,q Q  находятся две 
частоты, то это означает, что сигналы от двух источни-
ков, движущихся с разными радиальными проекциями 
скоростей, приходят в один момент времени 1.  В этом 
случае методом разности фаз на двух частотах находят-
ся оценки координат двух источников. Частоты и оценки 
запоминаются.  

Возможен редкий случай, когда в момент 1  прихо-
дят одновременно сигналы от двух источников с одина-
ковыми доплеровскими частотами. Это приводит к оши-
бочному решению о наличии одного источника, которое 
может перейти в последующие спектры. Чтобы избежать 
ошибки, во временной области на промежутке 1 2[ , )   
измеряется амплитуда сигнала, которая в случае двух 
источников с одинаковой частотой в соответствии с (8) 
при 1 2 ,   1 2q q   удваивается по сравнению с од-

ним источником: 2 , .qA A q    Принимается решение о 

том, что на первом промежутке 1 2[ , )   присутствуют сиг-
налы от двух источников на данной частоте. Однако раз-
личить источники и определить их координаты не удает-
ся. Частота и решение запоминаются. Присутствие боль-
шего, чем два, числа источников на одной частоте с при-
ходом в один и тот же момент времени 1  маловероятно. 

Оценки во втором спектре. Если на первом проме-
жутке 1 2[ , )   обнаружен один или два источника, а во 

вторых спектрах 2{ ( )},q iy f  1, ,q Q  найдены соответ-

ственно две или три частоты, то это говорит о появлении 
на 2 3[ , )   нового источника. Методом разности фаз на 
вновь обнаруженной частоте находятся оценки коорди-
нат нового источника. Частота и оценки запоминаются.  

Если на первом промежутке обнаружен один источ-
ник, а во втором спектре найдена одна частота, то это 
означает, что доплеровские частоты двух источников 
совпадают. В этом случае оценки координат M̂  сум-
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марного сигнала вычисляются в частотной области (или 
усредняются с весовыми коэффициентами с оценками 

ˆ ,M   найденными во временной области), оценки коор-

динат первого источника 1M̂  берутся найденными на 
первом промежутке, а оценки координат второго источ-
ника 2M̂  вычисляются по формуле (9). Тем самым осу-
ществляется сверхразрешение по доплеровской часто-
те. Частота и оценки запоминаются.  

Если на первом промежутке обнаружены два источ-
ника, а во втором спектре найдена одна или две часто-
ты, совпадающие с ранее запомненными, то это говорит 
о том, что на промежутке 2 3[ , )   присутствует еще тре-
тий источник, не различимый по доплеровской частоте. 
Совпадающие частоты и решение запоминаются. 

Оценки в третьем спектре. Если во втором проме-
жутке 2 3[ , )   обнаружены один или два источника, а в 

третьих спектрах 3{ ( )},q iy f  1, ,q Q  найдены три или 
четыре частоты, то методом разности фаз на вновь об-
наруженных частотах вычисляются оценки координат 
новых источников. Частота и оценки запоминаются. Ес-
ли две или одна частота, совпадающие с ранее запом-
ненными, то принимается решение о наличии на 

3 4[ , ),   четвертого источника, не различимого по до-
плеровской частоте. Частота и решение запоминаются. 

В последующих промежутках 4 5[ , ),  ... логика при-
нятия решения аналогичная. 

Замечание. Возможен альтернативный подход к 
оцениванию координат источников − более простой с 
точки зрения логики принятия решения. Во временной 
области определяется число источников 1.m  В частот-
ной области находятся доплеровские частоты от источ-
ников общим числом 2.m  Если 2 1,m m  то в результате 
обработки спектральных составляющих на выделенных 
частотах определяются оценки координат 2m  источни-

ков. В противном случае ( 2 1m m ) принимается реше-
ние о том, что на некоторых из найденных частот, неиз-
вестно каких именно, оценки координат ошибочны из-за 
невозможности разрешения по доплеровской частоте. 
Далее обработку сигналов повторяют в следующих 
элементах дальности и за счет вторичной (траекторной) 
обработки найденных в элементах дальности оценок 
выявляют и отсеивают ложные оценки. Однако тра-
екторная обработка не гарантирует обнаружения всех 
ложных оценок. 

Предложенный подход, наоборот, позволяет на этапе 
первичной обработки находить частоты и оценки коорди-
нат вновь обнаруженных источников, а также осуществ-
лять сверхразрешение по доплеровской частоте при 
наличии двух источников − находить оценки их координат 
в случае, когда сигналы приняты на одной частоте.  

Дополнительно существует возможность повторной 
обработки сигналов в частотной области по всему объ-
ему временной выборки, полученной за время наблю-
дения T, и в окрестности частот, найденных ранее на 
ограниченных промежутках, повторно оценить коорди-
наты. С увеличением объема выборки разрешение по 

частоте и точность оценок координат повышаются. Но 
при этом увеличивается время обработки сигналов. 
Алгоритм частотно-временной обработки сигналов 

Для удобства формализации предложенного подхода 
примем малой вероятность прихода сигналов в один и 
тот же момент времени. Тогда алгоритм частотно-
временной обработки сигналов, как частный случай об-
щего подхода, сводится к следующим операциям. 

1. Принимаемый в элементе разрешения дальности 
аналоговый непрерывный сигнал в q-х приемных  
каналах ( 1,q Q ) переводится в цифровую форму и 

формируются временные последовательности ( ),q iy t  

0 ( 1) ,it t i t     t  − шаг дискретизации, 1, 2, ..., ,i n  

на промежутке времени 1[ , ].nt t .  

2. На начальном промежутке времени 1 1[ , )it t   по-

следовательности { ( )}q iy t  в q-х каналах ( 1,q Q ) пода-

ются на вход фильтра нулевого порядка (2). Начиная с 
момента 1 ,Mt   вычисляются отклонения ( ) :q iy t  ( )q iy t   

1ˆ( ) ( ).q i q iy t x t    Если из N последовательных значений 

( )q iy t  L раз из N (например, 2 из 3) нарушается выпол-

нение неравенства (4), то принимается решение о при-
сутствии сигналов  1 1( ),q is t   1, ,q Q  1,it   от перво-

го источника. 
3. Осуществляется сглаживание ( ),q iy t  1, ,q Q  на 

промежутке 1 2[ , )   в соответствии с алгоритмом (6). В 
процессе фильтрации вычисляются первые остаточные 
ряды 1{ ( )},q ie t  1, ,q Q  1 2[ , ),it    к которым применя-

ется критерий (2) для обнаружения момента времени 2  

прихода сигналов 2 2( ),q is t   1, ,q Q  от второго ис-

точника.  
4. При обнаружении момента 2  опять включается в 

работу фильтр (6). Происходит сглаживание ( ),q iy t  

1, ,q Q  на промежутке 2 3[ , )  и вычисляются вторые 

остаточные ряды 2{ ( )},q ie t  1, ,q Q  к которым применя-

ется критерий (2) для обнаружения момента времени 3  

прихода сигналов 3 3( ),q is t   1, ,q Q  от третьего ис-

точника и т.д. До момента nt  находится оценка числа 

источников m̂  как число обнаруженных моментов вре-
мени 1,  2 ,  ..., m̂ . 

5. На каждом k-м образованном промежутке времени 

1[ , ),k k    ˆ1, ,k m  временные последовательности 

( ),q iy t  1, ,q Q  1[ , ),i k kt     подвергаются дискретному 

преобразованию Фурье и формируются k-е частотные 

спектры { ( )} ,q i ky f  1, ,q Q  ˆ1, ,k m  обнаруживается и 

запоминается в полученных спектрах частота ,k  на 
которой амплитуды спектральных составляющих пре-
вышают заданный порог во всех q-х каналах.  
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6. Если при 2k   частота, обнаруженная во вторых 
спектрах, совпадает с частотой, найденной в первых 
спектрах: 2 1,   то координаты второго источника 

2M  вычисляются по формуле 2 1,M M M   где  

1M  − координаты источника, найденные на первом 

промежутке 1 2[ , )   или в первых спектрах 1{ ( )} ,q iy f  

1, ,q Q  M  − координаты, найденные по суммарному 

сигналу на втором промежутке 2 3[ , )  или во вторых 

спектрах 2{ ( )} ,q iy f  1,q Q . 

7. Если при 2k   частота k  не была обнаружена в 
предыдущих спектрах, то методом разности фаз на ча-
стоте k  определяются координаты k-го источника ,kM  

а если частота k  была обнаружена km  раз ( 1),km   то 

принимается решение о наличии 1km   источников на 

частоте k  с неизвестными координатами.  

Результаты моделирования 
Компьютерное моделирование алгоритма частотно-

временной обработки сигналов осуществлялось в среде 
Matlab. Приемопередающая станция посылала непре-
рывный сигнал с фазовой манипуляцией по коду Барке-
ра в сантиметровом диапазоне длин волн. Зондирую-
щий сигнал имел период фазовой манипуляции 

6,6T нс  и N = 7 кодовой последовательности вида  
(+1 +1 +1 −1 −1 +1 −1), что обеспечивало разрешение 
по дальности 1R   м. В каждом периоде фазовой ма-
нипуляции начальная фаза составляла 0 0   (+1) или 

0   (−1). При таких условиях источники сигналов 
находились в одном элементе разрешения дальности. 
Принимаемые в приемниках сигналы после декодера и 
режекторного фильтра переводились на низкую частоту 
и моделировались с шагом дискретизации п1/ (8 ),t f   

где п 10 кГц.f    
Скорость первого источника выбиралась постоянной 

величиной 1 10v   м/с, а второго − случайным образом 
на промежутке от 10 до 15 м/с. Источники наблюдались 
на дальности R = 100 м в пределах ширины круговой 
диаграммы направленности антенны 030  (на уровне 
0,5 мощности). Количество повторений опыта на 
множестве реализаций случайного шума ( )q ip t  ~ 

2(0, σ )pN  при отношении сигнал-шум 30 дБ и средне-
квадратическом отклонении  (СКО)  мультипликативного 
шума 3

γσ 10  в условиях модели сигнала (1) состав-
ляло 5000 реализаций. Шум измерения фазы в каждом 

канале АР εq  ~ 2
ε(0, σ ),N  где СКО 3

εσ 1/ 10  

рассчитывалось в соответствии с [1] как εσ / ,k q  где 

k = 1; 310q  . 
В табл. 1 представлены в сравнении следующие по-

казатели: среднее значение [ ]M   и СКО σ[ ]  слу-
чайной величины ,  имеющей смысл расстояния между 
моделируемым и найденным положениями каждого ис-
точника в метрах и распределенной по закону Максвел-
ла, а также вероятность D правильного нахождения по-
ложений двух источников. Положения считались найден-
ными правильно, если величина   не превышала 1 м. 
При обнаружении двух сигналов на одной частоте оцен-
ки координат первого источника находились во времен-
ной области, а оценки координат по суммарному сигна- 
лу − в частотной области. 

Заключение 

Предложен подход к обработке сигналов приемопере-
дающей радиостанции в частотно-временной области. 
Подход основан на разделении всего интервала времени 
прихода неизвестного числа полезных сигналов в элемен-
те разрешения дальности на отдельные непересекающие-
ся промежутки времени, на каждом из которых число по-
лезных сигналов от источников обнаруживается и стано-
вится известным. Одновременно каждый промежуток вре-
мени подвергается спектральной обработке и на нем 
находятся доплеровские частоты от движущихся источни-
ков. Путем сопоставления числа найденных частот с чис-
лом обнаруженных источников во временной области вы-
являются частоты, на которых источники или различимы, 
или не различимы по частоте. На различимых частотах и в 
частном случае не различимых (при наличии двух источ-
ников) находятся оценки координат каждого источника.  

Результаты моделирования алгоритма частотно-
временной обработки в сравнительной оценке (по срав-
нению с одной частотной обработкой) показывают воз-
можность повышения вероятности правильного оцени-
вания положений всех движущихся источников с 0,83 до 
0,91 за счет совместной обработки сигналов во времен-
ной и частотной областях. Понижение точности оценок 
положения объясняется меньшим объемом выборки на 
отдельных промежутках времени по сравнению с пол-
ным объемом выборки. Подход может найти применени-
ев существующих радиосистемах пеленгации движу-
щихся с близкими скоростями и близко расположенных 
источников отражения.  

Перспектива исследований направлена на изучение 
технических возможностей предложенного подхода. 

Таблица 1. Результаты обработки сигналов  

Обработка сигналов  
в одной частотной области 

Совместная обработка сигналов  
в частотно-временной области 

Оценка положений  
источников 

Вероятность правильного 
оценивания положений 

источников 

Оценка положений 
источников 

Вероятность правильного 
оценивания положений 

источников 
[ ]M   σ[ ]  D [ ]M   σ[ ]  D 

0,455 0,281 0,828 0,507 0,355 0,912 
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Основным требованием к радиолокационным системам ближнего 
действия является высокая точность измерения расстояния до от-
ражающей поверхности. Высокую точность измерения расстояния 
могут обеспечить радиолокационные дальномеры с частотной мо-
дуляцией излучаемых колебаний при использовании для обработки 
сигнала разностной частоты метода максимального правдоподобия. 
Однако использование когерентных алгоритмов оценки расстояния 
требуют априорных сведений как о фазочастотной характеристике 
дальномера, так и о составляющей начальной фазы принятого сиг-
нала, обусловленной диэлектрическими свойствами отражающей 
поверхности. Целью работы является сравнительный анализ алго-
ритмов оценки фазовой характеристики ЧМ дальномеров. Показано, 
что оценка фазовой характеристики ЧМ дальномера с использовани-
ем особенностей логарифма функции правдоподобия позволяет ми-
нимизировать ошибку оценивания как при приеме сигнала разностной 
частоты на фоне белого нормального шума, так и при наличии помех 
в виде мешающих отражений. 

УДК 621.396 

АЛГОРИТМЫ ОЦЕНКИ ФАЗОВОЙ ХАРАКТЕРИСТИКИ ДАЛЬНОМЕРА  
С ЧАСТОТНОЙ МОДУЛЯЦИЕЙ ЗОНДИРУЮЩЕГО СИГНАЛА 

Паршин В.С., д.т.н., профессор кафедры РУС РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: vsparshin@gmail.com 
Нгуен В.Д., аспирант кафедры РУС РГРТУ им. В.Ф. Уткина, e-mail: ducnguyenvan15043003@gmail.com 

ALGORITHMS FOR ESTIMATING THE PHASE CHARACTERISTICS OF A RANGEFINDER 
WITH FREQUENCY MODULATION OF THE PROBING SIGNAL 

Parshin V.S., Nguyen V.D. 
The main requirement for short-range radar systems is high accuracy in measuring the distance to the reflecting surface. Radar 
rangefinders with frequency modulation of radiated oscillations can provide high accuracy of distance measurement when using the 
maximum likelihood method for processing the difference frequency signal. However, the use of coherent distance estimation algo-
rithms requires a priori knowledge of both the phase-frequency characteristic of the range finder and the component of the initial 
phase of the received signal due to the dielectric properties of the reflecting surface. The aim of the work is a comparative analysis 
of algorithms for estimating the phase response of FM rangefinders. It is shown that the estimation of the phase response of the FM 
rangefinder using the features of the logarithm of the likelihood function makes it possible to minimize the estimation error both 
when receiving a difference frequency signal against the background of white normal noise and in the presence of interference in 
the form of interfering reflections. 

Key words: phase response, phase estimation, maximum likelihood method, Rao-Kramer boundaries, interfering re-
flectors, spectral component, FM rangefinder, difference frequency signal. 

 

Ключевые слова: фазовая характеристика, 
оценка фазы, метод максимального правдопо-
добия, границы Рао-Крамера, мешающие отра-
жения, спектральная составляющая, ЧМ даль-
номер, сигнал разностной частоты. 

Введение 

Появление и развитие автоматизированных 
систем управления производством привело к 
широкому использованию в промышленности 
радиолокационных устройств ближнего дей-
ствия, предназначенных для измерения рассто-
яния до уровня жидкой среды, находящейся в 
замкнутом объеме (для контроля уровня запол-
нения технологических резервуаров), с точно-
стью вплоть до долей мм. Такая задача часто 
решается с помощью радиолокационных даль-
номеров [1-5] с частотной модуляцией зондиру-
ющего сигнала (ЧМ дальномеров). 

Сигнал разностной частоты (СРЧ), снимаемый с вы-
хода смесителя ЧМ дальномера, обычно представляет-
ся в виде [5] 

( ) ( ) ( )

( )d
c 0 c

мод

y t = S t + n t =

4RΔω2R= S cos ω + t + φ + n t ,
c cT

 
 
 

 (1) 

где сS  – амплитуда полезного сигнала; 0ω  – минималь-
ное значение несущей частоты передатчика; dω  – 
диапазон перестройки частоты передатчика; модT  – пе-
риод модуляции несущего колебания; R  – расстояние 
до полезного уровня; c  – скорость света; сφ  – фазовая 
добавка, зависящая от фазовой характеристикой ЧМ 
дальномера и диэлектрических свойств отражающей 

поверхности; ( )n t  – белый гауссовский шум с односто-

ронней спектральной плотностью .0N  
Из выражения (1) следует, что информация о рас-

стоянии R  заложена как в частоте сω  СРЧ 

d
с

мод

4R ω
ω =

cT


, (2) 

так и в его фазе 

,н 0 с
2Rφ = ω + φ
с

 (3) 

где нφ  – начальная фаза СРЧ.  
Приблизится к потенциальной точности измерения 

позволяет метод максимального правдоподобия (ММП), 
позволяющий использовать для оценки расстояния как 
частоту, так и фазу СРЧ. Однако для его реализации 
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необходимо знать фазовую добавку сφ  СРЧ. Из (1, 3) 
следует, что для оценки фазы необходимо вначале про-
извести предварительную оценку расстояния, определить 
фазовую добавку, и лишь затем использовать ММП. 

Алгоритмы оценки расстояния 

Как правило, в современных ЧМ дальномерах за 
оценку частоты СРЧ принимается та частота, на которой 
находится максимальная спектральная составляющая 
спектральной плотности амплитуд ˆ( ),A ω  то есть 

ˆ( )
ω

A ω = max  (4) 

Затем расстояние до отражающей поверхности рас-
считывается по формуле 

ˆˆ
4

мод

d

cT
R







, (5) 

где ̂  – оценка частоты СРЧ. 
Нижняя граница дисперсии оценки расстояния (ниж-

няя граница Рао-Крамера) при использовании алгорит-
ма (4) определяется так: 

2
0

2

3ˆ( ) ,
2 d

N cD R
E ω




 (6) 

где E  – энергия СРЧ, вычисляемая на одном полу- 
периоде модуляции, т.е. 42

с модE = S T .  
Из (6) очевидно, что дисперсию оценки расстояния 

можно уменьшить при увеличении значения .dω Одна-
ко на практике часто увеличение диапазона перестройки 
частоты несущего колебания ограничено техническими 
возможностями. 

Для уменьшения дисперсии оценки расстояния це-
лесообразно воспользоваться методом максимального 
правдоподобия, используя СРЧ, получаемый на одном 
полупериоде. Логарифм функции правдоподобия (ЛФП) 
на непрерывной обработке имеет вид [5, 6] 

( [ ])c cln Λ R,S ,φ =  (7) 

   
/2

22 1( )  
2

модT

оп оп oп оп оп oп
0 0

y t S t,S ,R ,φ - S t,S ,R ,φ dt,
N

   
   

где [ ]oп оп oпS t,S ,R ,φ  – опорный сигнал. 

Для оценки расстояния согласно алгоритму (7) при 
известной фазе сφ  необходимо варьированием величи-

ны опR  определить то значение, при котором ЛФП до-

стигает максимума. Значение опR  при этом принимается 

за оценку расстояния R̂.  
Полагая амплитуду СРЧ известной, нижняя граница 

дисперсии оценки расстояния при известном значении 
фазы сφ определяется по формуле [5] 

2
0

2
0

ˆ( ) .
2 4
N cD R
E ω

  (8) 

Из (8) следует, что нижняя граница дисперсии оценки 
расстояния при известной фазе СРЧ уменьшается про-
порционально квадрату несущей частоты передатчика. 

Из выражений (6, 8) следует, что при известной фазе 
сигнала с использованием алгоритма (7) дисперсию 
оценки расстояния можно значительно уменьшить. Ве-

личину выигрыша при использовании максимально 
правдоподобной оценки можно определить так: 

2
0
2

12
.

d

ω
B

ω



 (9) 

Для примера можно указать, что при несущей часто-
те 10 ГГц и диапазоне перестройки частоты несущего 
колебания 1 ГГц дисперсия оценки расстояния умень-
шается в 1200 раз. 

Значительное уменьшение дисперсии оценки рас-
стояния объясняется особенностями сигнальной функ-
ции СРЧ. Полагая амплитуду СРЧ известной, вычисляя 
интеграл (7), пренебрегая слагаемыми с удвоенной ча-
стотой, получаем сигнальную функцию 
 

 0
0

22 2cos 2

sin( ( ) )
.

( ( ) )

c

оп
d c оп

d оп

d оп

q R,φ =

RE R= ω +φ - φ
N c c

ω R R с
ω R R с


       

  
 


 

 (10) 

Из соотношения (10) следует, что сигнальная функция 
является осциллирующей с периодом осцилляций, рав-
ным 2,λ  то есть период осцилляций равен половине 
длины волны несущего колебания. Наличие узких экс-
тремумов и определяет существенное уменьшение дис-
персии оценки расстояния при использовании алгоритма 
(7). Необходимо отметить, что в работе [5] проведена 
оценка влияния погрешности измерения расстояния при 
использовании алгоритма (7) в зависимости от таких фак-
торов, как нестабильность частоты передатчика, паразит-
ная амплитудная модуляция, отличие частот опорного 
сигнала и СРЧ. Показано, что при учете вышеупомянутых 
факторов выигрыш уменьшается, но тем не менее, в за-
висимости от измеряемого расстояния, дисперсии оценки 
расстояния примерно на порядок меньше, чем дисперсия 
оценки, обеспечиваемая алгоритмом (4). 

Многоэкстремальный характер логарифма функции 
правдоподобия определяет особенности его практиче-
ского применения. Для исключения аномальных ошибок 
необходимо использовать двухэтапную процедуру. На 
первом этапе необходимо использовать алгоритм (4), а 
затем в узком расстоянии ˆ ˆ( 4, 4),R - λ / R + λ /  в который 
попадает лишь главный максимум, производить уточне-
ние расстояния. 

Вычисляя производную 
( , )

оп

с

R R

q R
R







 и пологая, что 

сомножитель вида sin( ) /z z  на положение экстремумов 
сигнальной функции влияет несущественно, получаем 
погрешность измерения расстояния вследствие неточ-
ного определения фазы СРЧ 

0
0

( )
4 180 (1 2 )

с оп

d

R ,
  

 


  
  

 (11) 

где значения с  и оп  выражены в градусах. Знак «-» 
означает, что когда фаза СРЧ отстаёт от фазы опорного 
сигнала, то оценка расстояния больше истинного рас-
стояния. И, наоборот, когда фаза СРЧ опережает фазу 
опорного сигнала, то оценка расстояния меньше истин-
ного расстояния.  
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Из выражения (11) следует, что различия фазы СРЧ 
и опорного сигнала приводит к значительному увеличе-
нию погрешности. Например, можно указать, что при 
разнице в 10 градусов погрешность увеличивает на 
0,41 мм при несущей частоте 10 ГГц и диапазоне пере-
стройки несущей частоты 1 ГГц. 

Алгоритмы оценки фазовой характеристики 

В соответствии с формулой (3) фазовую добавку с  
можно определить, вычисляя оценку начальной фазы 
ˆнφ  СРЧ и оценку R̂  расстояние до отражающей по-

верхности, то есть 
ˆ2ˆс н 0
Rφ = φ - ω
c

. (12) 

Оценка максимального правдоподобия начальной 
фазы, используя спектральную плотность ( )S iω  СРЧ, 
имеет следующий вид 

ˆ( )ˆ ,
ˆ( )

c
н

c

ImS iωφ = -arctg
ReS iω

 
 
 

 (13) 

где ˆ cω  – оценка частоты СРЧ, определяемая с помо-
щью алгоритма (4). 

Дисперсия оценки начальной фазы СРЧ равна [5, 6] 
величине   0ˆ 2 ,нD φ = N E  а дисперсия величины 

0
ˆ2ω R с  будет определяться дисперсией оценки рас-

стояния (6): 
2

0 0
0

ˆ 122 .
2 d

N ωRD ω
c E ω

       
 (14) 

Поскольку  
ˆ2ˆ ,н 0
RD φ D ω
c

  
 
  

 , то, пренебрегая 

статистическим связей между величинами ˆнφ  и R̂,  в 
качестве оценки дисперсии примем значение, опреде-
ляемое формулой (14). 

Однако при определении фазы с  сигнала в соот-
ветствии с (12) возникают специфические сложности – 
возникают выбросы, величина которых в градусной мере 
примерно равна 0360 .  В работе [5] подробно проведен 
анализ причин появления выбросов и приведены алго-
ритмы для их устранения, основанные на логических 
операциях. 

Для получения значения фазовой добавки возможно 
использовать непосредственно ММП. 

При каждом измерении расстояния необходимо осу-

ществлять предварительную оценку расстояния R̂,  ис-
пользуя алгоритм (4), гарантирующий попадание оценки 
в окрестность глобального максимума ЛФП. Погреш-
ность измерения расстояния на первом этапе не должна 
превышать 4,λ /  т.е. должно выполняться очевидное 
условие  

ˆ4 4 ,ист-λ R - R λ   (15) 
где истR  – истинное расстояние. 

Для каждого измерения расстояния, рассчитанного 
на первом этапе по алгоритму (4), поиск фазы СРЧ осу-
ществляется в интервале расстояний, удовлетворяю-

щем условию (15), путем варьирования фазы опорного 
сигнала. За оценку величины фазовой добавки прини-
мается то ее значение, при котором выполняется усло-
вие 

   
ˆˆ 4

ˆ ˆ4

R+λR

с с
R- λ R

Λ R,φ  dR = Λ R,φ  dR.   (16) 

Нетрудно показать, что оценка ˆсφ  фазовой добавки 
при поиске положения экстремума ЛФП в соответствии с 
формулой (16) будет несмещенной, те есть 

 ˆ ,с сM φ = φ  (17) 

для относительных частот 1.d модω T   Для указанных 
относительных частот глобальный максимум ЛФП в 
среднем расположен симметрично относительно интер-
вале ( 4, 4).   

Вычисляя производную второго порядка 
2

2

( )

с оп

с

с  






  
  

получим нижнюю дисперсию оценки фа-

зовой добавки: 

 
2

0
2

12ˆ .
2

0
c

d

ND
E Δω


   (18) 

Из соотношений (14, 18) отметить, что дисперсия 
оценки фазовой добавки с  одинакова при использова-
нии алгоритмов (12, 16), и определена нижней границей 
Рао-Крамера. 

На рис. 1 приведена оценка фазовой добавки РД ЧМ, 
определенная с помощью алгоритмов (12, 16). При мо-
делировании фазовая добавка задана выражением  

 20360 sin[ ( ) ] ,с н кφ = π R+ R R (19) 

где нR  и кR  – начальное и конечное значения расстоя-
ния до отражающей поверхности. 

 
Рис. 1. Мгновенная зависимость оценки фазовой добавки  

от расстояния до отражателя 

Моделирование осуществлялось при следующих 
условиях. Несущая частота передатчика и диапазон 
перестройки частоты равны соответственно значению 
10 ГГц и 1 ГГц. нR  и кR  равны 1 м и 31 м. Шаг переме-
щения отражающей поверхности составляет 10 см. От-
ношение сигнал/шум 30с шq  дБ. Из рис. 1 видно, что 

погрешность оценки фазы определяется только шумом. 
На практике часто возникает необходимость измере-

ния сверхмалых расстояний [7, 8], то есть таких рассто-
яний, при которых СРЧ представлен реализацией с ма-
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лым числом периодов ( 2 1...5).с модω T π   В этом случае 
погрешность измерения возникает за счет перекрытия 
спектральных плотностей сигнала, вычисленных на по-
ложительных и отрицательных частотах. Это влияет на 
точность оценки фазы в соответствии с (12, 16), по-
скольку используется оценка расстояния, вычисляемая 
в соответствии с алгоритмом (4). Для уменьшения влия-
ния спектральных составляющих, вычисляемых на от-
рицательных частотах, на точность оценки можно вос-
пользоваться различными окнами просмотра данных [9], 
то есть умножить СРЧ, принимаемый в общем случае на 
фоне шума, на весовую функцию ( )w t ,  то есть 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ).ξ t = y t w t = S t w t +n t w t  (20) 
Необходимо отметить, что с использованием весо-

вой функции можно существенно ослабить величину 
боковых лепестков. Однако при этом происходит расши-
рении главного лепестка, что приводит к увеличению 
влияния шума. 

Результаты моделирования приведены на рис. 2. 
Несущая частота, диапазон перестройки частоты равны 
соответственно 10 ГГц и 1 ГГц. Использована весовая 
функция Блэкмана. 

 
Рис. 2. Мгновенные погрешности оценки фазовой добавки  

при малых расстояниях 

Из рис. 2 видно, что максимальная погрешность 
оценки фазы составляет 15 градусов и снижается при 
увеличении расстояния. При относительных частотах 
( 2 3...4)с модω T π >  погрешность оценки фазовой добав-

ки за счет влияния шума (при 50...60с шq  дБ) будет 

больше, чем погрешность, обусловленная боковыми 
лепестками. Необходимо отметить, что подстановка 
оценки фазовой добавки в алгоритм (7) для оценки рас-
стояния не приводит к уменьшению дисперсии оценки 
расстояния (происходит совместная оценка двух пара-
метров – с  и R.  Для получения оценки расстояния с 
меньшей дисперсией необходимо осуществить усред-
нение оценки фазовой добавки либо по ансамблю СРЧ, 
либо внутри малого интервала дальностей, в пределах 
которого она меняется незначительно. 

Оценка фазовой характеристики  
при наличии мешающих отражений 

При измерении дальности до отражающей поверхно-
сти, находящей в замкнутых объемах, возникают спе-
цифические особенности. Наряду с отражениями от 
уровня, дальность до которого необходимо измерить, 
могут иметь место отражения от элементов конструкции 

резервуара и от его дна. С учетом мешающих отраже-
ний (МО) СРЧ можно представить в виде суммы 

42( )  cos

2 4
cos  ( )

d
c 0 c

мод

M
пi d пi

пi 0 с
i=1 мод

ω RRy t = S ω + t +φ
c T c

R ω R
S ω + t +φ +n t ,

c T c

+

+

 
 
 
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 
 


 (21) 

где пS  – амплитуда МО; пR – расстояние до МО; M  – 
число МО; i  – номер МО. 

Рассмотрим влияние одного МО на погрешность 
оценки расстояния. На рис. 3 показана зависимость по-
грешности измерения от расстояния r  между полез-
ным отражением (ПО) и МО, определяемой как 

ˆ ,истR = R - R  (22) 
где истR  – истинное расстояние. 

 
Рис. 3.  Зависимость погрешности измерения  

от разности расстояний между ПО и МО 

Графики получены с помощью моделирования. Мо-
делирование осуществлялось при следующих условиях. 
Несущая частота равна 10 ГГц. Диапазон перестройки 
несущей частоты – 1 ГГц. Отношение сигнал/шум равно 
60 дБ. Тонкая сплошная линия соответствует погрешно-
сти при отношении сигнал/помеха, равном 24 дБ. Жир-
ная сплошная линия – погрешности при отношении сиг-
нал/помеха, равном 30 дБ. Из рис. 3 видно, что погреш-
ность измерения расстояния, вычисляемая в соответ-
ствии с формулой (4), резко возрастает в окрестностях 
МО. Такая погрешность приводит к значительному уве-
личению погрешности оценки фазовой добавки с . 

Для исследования влияния мешающего отражателя 
на погрешность оценки фазовой добавки с  при нали-
чии одного МО воспользуемся среднеквадратичным 
критерием: 

2

1

1 ˆ( ) ,
K

ф сi ист сi
iK

  


   (23) 

где с ист  – истинная величина фазовой добавки; ˆс  – 

оценка фазовой добавки; K  – число расчетных точек на 
интервале расстояния, равном длине волны. В данной 
работе принято, что K = 30. 

На рис. 4 показаны (зависимости 1 и 2) графики 
среднеквадратической погрешности (СКП) оценки фазо-
вой добавки ,с  определенной в соответствии с фор-
мулой (12). Графики, приведенные на рис. 4, получены с 
помощью моделированием в программе Matlab. Условие 
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проведение моделирование: начальное и конечное рас-
стояния соответственно равны 4,5 мнR =   и 5,5 мкR =  . 
Шаг перемещения отражающей поверхности составляет 

0,003м.=    Несущая частота – 10 ГГц, диапазон пере-
стройки частоты – 1 ГГц. Отношение сигнал/шум равно 
70 дБ. Моделирование осуществлялось при наличии 
одного МО, расположенного на расстоянии 5 м от ЧМ 
дальномера. Графики 1, 2 соответствуют СКП фазовой 
добавки при отношении сигнал/помеха 24с / пq = дБ, 

30с / пq = дБ. 
Видно, что из-за влияния МО погрешность оценки 

фазовой добавки резко увеличивается. Значение роста 
погрешности измерения зависит от отношения сиг-
нал/помеха с / пq . 

Согласно [5] смещение максимумов сигнальной 
функции [ ]x cq R ,φ  под воздействием МО при ,c пS S  
включая главный, можно определить по формуле: 

   
   

1 2

1 2

( )

sin sin
,

2 cos cos

x

c x
ист

0 c x

R R =

S z + S zс= R - arctg
ω S z + S z



  
 
  

 (24) 

где 
 sin ( )

( )
d п x

x п
d п x

ω R - R c
S = S

ω R - R c



 – значение огибающей 

сигнальной функции [ ]x cq R ,φ  на расстоянии xR  от МО; 

1 0
2 ,c оп

Rz = ω + φ - φ
c

 2 0
2

.п
с оп

Rz = ω + φ - φ
c

 

 
Рис. 4. Среднеквадратическая погрешность оценки  

фазовой добавки при наличии МО 

Смещение максимумов сигнальной функции 
[ ],x cq R ,φ  определенное в соответствии с (24), будет 

существенно меньше, чем смещение экстремума оги-
бающей ЛФП, то есть при измерении частоты СРЧ по 
положению максимума его спектра. Поэтому использо-
вание для оценки фазовой добавки с  алгоритма (16), 
построенного на основе ЛФП, позволяет уменьшить по-
грешность измерения. Результаты моделирования при-
ведены на рис. 4. Условие проведения моделирования 
те же самые, что и при получении графиков 1 и 2, при-
веденных на рис. 4. При использовании ММП погреш-
ность измерения уменьшается примерно в 2 раза по 
сравнению с использованием известного алгоритма (12). 

Заключение 

В работе проведен анализ двух алгоритмов оценки 
фазовой характеристики ЧМ дальномера. Первый алго-
ритм основан на вычислении начальной фазы СРЧ и 
расстояния до отражающей поверхности. Второй алго-
ритм - на оценке фазовой характеристики с использова-
нием метода максимального правдоподобия. Показано, 
что дисперсия оценки фазы одинакова для обoих алго-
ритмов. Однако особенности ЛФП позволяют уменьшить 
погрешность оценки фазовой характеристики при нали-
чии мешающих отражений (СКП уменьшается примерно 
в 2-3 раза). 
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Предложен и исследован алгоритм расчёта параметров ПС-
ПУЛТ процессора с двумя этапами сортировки. Целью статьи яв-
ляется вывод аналитического выражения для зависимости вероят-
ности ложной тревоги от параметров алгоритма, которые опре-
деляют номера порядковых статистик, на каждом этапе сорти-
ровки. С использованием полученных зависимостей показано, что 
ПС-ПУЛТ процессора с двумя этапами сортировки проигрывает 
в пороговом отношении сигнал-шум от 0,5 дБ до 0,9 дБ. При этом 
обеспечивается выигрыш в числе вычислительных операций от 
2 до 8 раз. 
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РАСЧЁТ ПАРАМЕТРОВ СХЕМЫ СТАБИЛИЗАЦИИ ВЕРОЯТНОСТИ ЛОЖНОЙ 
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CALCULATION OF PARAMETERS OF THE STABILIZATION SCHEME  
OF THE PROBABILITY OF FALSE ALARM DETECTOR OF RANDOM SIGNALS 

Belokurov V.A., Nguyen Q.T. 
An algorithm for calculating the parameters of the OS-CFAR processor with two sorting stages is proposed and investigated. The pur-
pose of the article is to derive an analytical expression for the dependence of the false alarm probability on the algorithm parameters 
that determine the numbers of ordinal statistics at each stage of sorting. Using the obtained dependences, it is shown that the  
OS-CFAR processor with two sorting stages loses in the threshold signal-to-noise ratio from 0.5 dB to 0.9 dB. This provides a gain in 
the number of computational operations from 2 to 8 times. 

Key word: order statistics, false alarm probability, OS-CFAR detector. 

 
Ключевые слова: порядковые статистики, 

вероятность ложной тревоги, обнаружитель ПС-
ПУЛТ. 

Введение  

Одним из основных требование, предъявля-
емых к обнаружителю случайных сигналов [1], 
является обеспечение постоянного уровня лож-
ной тревоги (ПУЛТ) при изменении параметров 
шума. В настоящее время разработано большое 
количество различных вариантов построения 
обнаружителей с ПУЛТ [2], которые предназначены для 
работы, как в многоцелевой обстановке, так и в случае 
обнаружения на фоне нестационарных негауссовских 
шумов. Известные обнаружители с ПУЛТ и их модифи-
кации условно можно разделить на [3]: а) УС-ПУЛТ; 
б) МИ/БИ-ПУЛТ; в) ПС-ПУЛТ. Каждая из схем обладает 
своими достоинствами и недостатками. Использование 
обнаружителя УС-ПУЛТ (УС – усреднение) обеспечива-
ет наименьшие потери в пороговом отношении сигнал-
шум, но при наличии нескольких целей, либо кромки 
помехи в «скользящем» окне потери резко возрастают. 
При этом обнаружитель с УС-ПУЛТ требует наименьше-
го числа вычислительных операций на реализацию. 
Обнаружитель ПС-ПУЛТ (порядковые статистики) обес-
печивает стабилизацию уровня ложных тревог при об-
наружении нескольких целей, а также в условиях рабо-
ты на фоне шума, параметры которого меняются в пре-
делах «скользящего» окна. В работе [2] приведён ана-
лиз эффективности данной схемы обнаружителя ПУЛТ. 
Существенный недостаток обнаружителя с ПС-ПУЛТ, 
заключается в необходимости большого числа вычис-
лительных операций. Объём операций пропорционален 
размеру «скользящего» окна M. 

Одним из возможных путей сокращения числа вы-
числительных операций является разбиение «скользя-
щего» окна размером M элементов на ряд «подокон» 
меньшего размера и реализации сортировки в каждой 
из них. Для вычисления параметров обнаружителя с 

ПС-ПУЛТ необходимо определить порядковые номера 
отсчётов, которые необходимо использовать после сор-
тировки для оценки дисперсии шума. При этом поряд-
ковые номера влияют на значение вероятности ложной 
тревоги. Что приводит к необходимости нахождения 
аналитической зависимости вероятности ложной трево-
ги от порядковых номеров отсчётов «подокон», исполь-
зуемых в обнаружители ПС-ПУЛТ. 

Цель работы. Аналитическое вычисление зависи-
мости вероятности ложной тревоги от номеров поряд-
ковых статистик обнаружителя ПС-ПУЛТ с несколькими 
этапами сортировки. Определение потерь в пороговом 
отношении сигнал-шум по сравнению с обнаружителем, 
в котором используется один этап сортировки. Вычис-
ление выигрыша в числе вычислительных операций. 

Теоретическая часть 

Рассмотрим структурную схему обнаружителя ПС-
ПУЛТ с разбиением «скользящего» окна на n 
«подокон», размером M/n. Результаты сортировки 
«подокон», также подвергаются сортировки. Структур-
ная схема обнаружителя ПС-ПУЛТ показана на рис. 1. 

На рис. 1 введены следующие обозначения: ПУ – 
пороговое устройство; M – размер «скользящего окна»; 
k1 и k2 – номера порядковых статистик «подокон», ис-
пользуемых на  первом и втором этапе сортировки; – 
коэффициент, зависящий от вероятности ложной трево-
ги, приходящейся на  анализируемую  ячейку F; Mz – ве- 
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Рис. 1. Структурная схема предлагаемого алгоритма 

величина защитного интервала. При обнаружении коге-
рентной пачки импульсов со случайной амплитудой и 
начальной фазой [1]: 1ln( )F  . 

Обнаружение цели в l-м канале по скорости в соот-
ветствии с адаптивным байесовским подходом [4] про-
исходит в соответствии с выражением: 

2T 2ˆ ,l l шy  z s  

где z – принятый сигнал; sl – опорный вектор, соответ-
ствующий настройки l-го канала по скорости: 

1
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s  N – число импульсов в пачке; 

T – символ транспонирования; * – символ комплексного 
сопряжения; ly  – достаточная статистика в l-м канале; 

2ˆш  – оценка дисперсии. Для оценки дисперсии форми-
руется в «скользящем» окне массив отсчёт Y: 
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Y  

где Mz – защитный интервал. Размерность массива Y 
равна M на 1, что соответствует одномерному «сколь-
зящему» окну. «Окно» данной размерности может фор-
мироваться, к примеру, в режиме работы с высокой ча-
стотой повторения импульсов бортовой РЛС [5].  

На рис. 1 отсчёты 
1 1

0 1
,1 ,1... n

k ky y   соответствуют k1-й по-

рядковой статистики после первого этапа сортировки; 
элемент 

2 ,2ky  соответствует k2-й порядковой статистки 

второго этапа сортировки. Статистка 
2 ,2ky  представляет 

собой оценку дисперсии 2ˆ .ш  

Вычисление плотности распределения 
вероятностей дисперсии оценки 2ˆш  

Известно, что закон распределения статистки ly  при 
обнаружении когерентной пачки импульсов со случай-
ной амплитудой и начальной фазой соответствует экс-
поненциальному закону. С учетом предположения о 
том, что параметры закона распределения в «скользя-
щем» окне не изменяются, то закон распределения 
каждого из элементов массива Y также является экспо-
ненциальным. По этой причине при дальнейшем выво-
де опустим индекс l у статистик yl, l = 0...M-1. 

Функция распределения вероятностей ( )yP x  и 

плотность распределения вероятности ( )yp x статистки 

y  имеет вид: 

2 2 2

1( ) exp , ( ) 1 exp ,y y
ш ш ш

x xp x P x
  

    
     

   
 (1) 

где 2
ш  – дисперсия шума. 

Функция распределения вероятностей 
,11
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плотность распределения вероятности 
,11
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p x  k1-й 

порядковой статистики в каждом i-м (i = 0..n-1) 
«подокне» первого этапа сортировки имеет вид [6]: 
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После подстановки в (2) выражения (1) получим: 

1 1

1
2

1

1 1

2 2

( )

1 exp exp .

y
ш

Mk k
n

ш ш

M nkp x
k

x x



 

  

 
  

 

       
                

 (3) 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

29

Функция распределения вероятности k1-й порядко-
вой статистики имеет вид [6]: 

   
,11

1

( ) ( ) 1 ( )i
k

M n Mj j
n

y yy
j k

M n
P x P x P x

j




 
  

 
  (4) 

После подстановки в (4) выражения (1) получим: 
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  (5) 

Плотность распределения вероятности k2-й поряд-
ковой статистики после второго этапа сортировки имеет 
вид: 

2 2
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 (6) 

Выражение для вероятности ложной тревоги имеет 
вид [6]: 
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где 'u  – порог обнаружения. 
Производя замену переменных 'u y  и подстав-

ляя в (7) выражения (2)-(6) выражение для вероятности 
ложной тревоги имеет вид: 
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Применяя в выражение (8) разложение в соответ-
ствии с биномом Ньютона и формулы табличного инте-
грала 3.312(1) [8] можно показать, что выражение (8) не 
зависит от дисперсии шума 2

ш . 

Воспользуется математическим аппаратом числен-
ного интегрирования [9] при вычислении интеграла в 
выражении (8): 
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где m = 104; a = 0; значение  1 ;b  функция f(t) опреде-
ляется по следующему выражению. 
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Выражения (9), (10) могут быть использованы для 
вычисления вероятности ложной тревоги при заданных 
значениях M, n, k1, k2, что позволяет определить, соот-
ветствует получаемая вероятность ложной тревоги 

1 2( , )F k k  заданной Fзад [9]. В случае, если равенство 

1 2( , ) задF k k F  не выполняется, необходимо скорректи-
ровать значения параметров M, n, k1, k2. 

Рассмотрим пример вычисления 1 2( , )F k k  при 
M = 16, n = 4, k1 = 4, k2 = 3: 
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Плотность распределения вероятности k2-й поряд-
ковой статистики имеет вид: 
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Вероятности ложной тревоги шума определяется 
выражением: 
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Применение формулы 3.312(1) [8] и проводя соот-
ветствующие вычисления выражение (11) имеет вид: 

( 1) (12) ( 1) (16)48 ,
( 13) ( 17)
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где Г(•) – гамма функция. 
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Анализ вычислительной сложности  
ПС-ПУЛТ процессора 

Оценку вычислительной сложности ПС-ПУЛТ про-
цессора с несколькими этапами сортировки определим 
в предположении, что для сортировки используется ал-
горитм «пузырька», вычислительная сложность которо-
го 2( ),O n , где n – размер массива [11].  

Вычислительная сложность алгоритма сортировки 
при объеме выборке М составляет 2( )O M  операций. 
Для ПС-ПУЛТ процессора с несколькими этапами сор-
тировки вычислительная сложность составляет 

2
2( )MO n n

n
        

 операций. 

Уменьшение вычислительных затрат H ПС-ПУЛТ 
процессора с несколькими этапами сортировки по срав-
нению с известным ПС-ПУЛТ процессором описывается 
отношением: 
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На рис. 2 показан выигрыш в числе вычислительных 
операций при различных значениях n.  

 
Рис. 2. Зависимость выигрыша  

в числе вычислительных операций 

Анализ зависимости, представленной на рис. 2, пока-
зывает, что при увеличении числа n, то есть при увели-

чении числа «подокон» на первом этапе сортировки, вы-
игрыш увеличивается и при M = 64, n = 4 равен 4 раза; 
при n = 8 и n = 16 выигрыш составляет 7 и 8 раз, соответ-
ственно. 
Результаты моделирования  
для предлагаемого алгоритма 

Рассмотрим результаты моделирования предлагае-
мого алгоритма вычисления параметров ПС-ПУЛТ про-
цессора. Параметры моделирования: 

– пачка импульсов со случайной амплитудой и фазой, 
число импульсов 256; 

– «скользящее» окно одномерное M = 64; 
– вероятность ложной тревоги на канала  

Fзад = 10-3, 10-5. 
– число «подокон» n = 4, 8, 16; 
– флуктуации амплитуды отражённого от цели сигна-

ла соответствуют модели Сверлинга 1. 
Параметры k1, k2 выбираются из выражения: 

1 2( , ) задF k k F  и соответствуют: 

– при n = 4 вычисленные значения k1 = 12; k2 = 2; 
– при n = 8 вычисленные значения k1 = 6; k2 = 4; 
– при n = 16 вычисленные значения k1 = 4; k2 = 4. 
На рис. 3-5. показаны характеристики обнаружения 

ПС-ПУЛТ процессора при значениях n = 4, 8, 16.  
На рис. 3-5 сплошная линия соответствует характери-

стикам обнаружения ПС-ПУЛТ процессора с двумя эта-
пами сортировки; пунктирная – известный ПС-ПУЛТ про-
цессор. Анализ зависимостей показывает, что при D = 0,9 
ПС-ПУЛТ процессора с двумя этапами сортировки проиг-
рывает в пороговом отношении сигнал-шум известному 
алгоритму. Величина потерь в пороговом отношении сиг-
нал-шум показана в табл. 1. 

Таблица 1. Потери в пороговом отношении сигнал-шум, дБ 

                        F 
n, k1, k2                       

10-3 10-4 10-5 

n = 4, k1 = 12, k2 = 2 0,675 0,659 0.692 
n = 8, k1 = 4, k2 = 8 0,586 0,515 0,528 
n = 8, k1 = 6, k2 = 4 0,927 0,857 0,925 
n = 16, k1 = 4, k2 = 4 0,667 0,586 0,645 

 

 

 
 a) 310F    б) 510F   

Рис. 3.  Характеристики обнаружения при n = 4, k1 = 12, k2 = 2  
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 a) 310F    б) 510F   

Рис. 4. Характеристики обнаружения при n = 8, k1 = 6, k2 = 4  

 
 a) 310F    б) 510F   

Рис. 5.  Характеристики обнаружения при n = 16, k1 = 4, k2 = 4  

Анализ данных табл. 1 показывает, что величина по-
терь в пороговом отношении сигнал-шум не превосходит 
0,7 дБ в случаях: n = 4, k1 = 12, k2 = 2 и n = 16, k1 = 4, 
k2 = 4. Не превосходит 0,6 дБ в случае n = 8, k1 = 4, k2 = 8 
и не превосходит 1 дБ в случае выбора n = 8, k1 = 6, 
k2 = 4. 
Заключение 

Таким образом, в данной работе рассмотрен алго-
ритм расчёта параметров ПС-ПУЛТ процессора с двумя 
этапами сортировки. Получено аналитическое вырадение 
зависимости вероятностми ложной тревоги и параметров 
алгорима. Данная зависимость позволяет выбрать пара-
метры ПС-ПУЛТ процессора с двумя этапами сортиров-
ки, которые обеспечивают заданное значение вероятно-
сти ложной тревоги. Результаты моделирования показы-
вают, что ПС-ПУЛТ процессора с двумя этапами сорти-
ровки пригрывает известному ПС-ПУЛТ процессору в 
пороговом отношении сигнал-шум от 0,5 дБ до 0,9 дБ. 
При этом обеспечивается выигрыш в числе вычисли-
тельных опреаций от 2 до 8 раз. 

Работа выполнена в рамках государственного за-
дания Министерства науки и высшего образования РФ 
(FSSN-2020-0003). 

Литература 
1. Бакулев П.А. Радиолокационные системы. Учебник для 

ВУЗов. М.: Радиотехника. 2004. 320 с. 

2. A. Richards Fundamentals of Radar Signal Processing. 
McGraw Hill Professional. 2005. 

3. Бакулев П.А., Степин В.М. Методы и устройства селек-
ции движущихся целей. М.: Радио и связь. 1986. 288 с. 

4. Кошелев В.И. Параметры многоканального обнаружите-
ля доплеровских сигналов. Вестник Рязанской государственной 
радиотехнической академии. 2001. №8. С. 18-20. 

5. Кошелев В.И., Белокуров В.А., Горкин В.Н. Алгоритмы 
повышения точности измерения дальности в РЛС с квазине-
прерывным линейно-частотно-модулированным сигналом. 
Вестник Рязанской государственной радиотехнической акаде-
мии. 2005. Выпуск 16. С. 18-20. 

6. Левин Б.Р. Теоретическое основы статистической радио-
техники. В трех книгах. Книга третья. М.: Сов. радио.1976. 288 c. 

7. Кошелев В.И., Белокуров В.А. Вычисление порога при 
межпериодном обнаружении малоразмерной цели. Вестик 
Рязаского государственного радиотехнического университета. 
2011. Выпуск 38. С. 31-34. 

8. I.S. Gradshteyn, I.M. Ryzhik. Table of integrals, series, and 
products. Seventh edition. Academic Press. 2007. 1221 p. 

9. Самаркий А.А., Гулин А.В. Численные методы: пособие 
для вузов. М.: Наука. Гл. Ред. физ-мат. литературы. 1989. 432 с. 

10. В.И. Кошелев, Д.Н. Козлов Адаптивный алгоритм обна-
рурения маневрирующей цели. Вестик Рязаского государствен-
ного радиотехнического университета. 2014. № 1. С. 38-41. 

11. Biggar P., Gregg. Sorting in the presence of branch predic-
tion and caches. Technical Report TCD-CS-2005-57, Department 
of Computer Science, University of Dublin, Trinity College, August 
2005. 

 



 

 
 
32 

Рассмотрены алгоритмы совместного обнаружения-оценивания 
эквидистантных и неэквидистантных пачек (последовательно-
стей) когерентных сигналов. Приведено статистическое описание 
эквидистантной пачки сигналов, на основе которого путем вычис-
ления отношения правдоподобия и последующего его усреднения 
синтезирован инвариантный к доплеровской фазе алгоритм обна-
ружения. Методом максимального правдоподобия синтезирован 
алгоритм оценивания доплеровской фазы. Приведена структурная 
схема, реализующая синтезированные алгоритмы. Для расширения 
диапазона однозначного оценивания доплеровской частоты (фазы) 
при сохранении однозначного оценивания времени запаздывания 
(дальности) предложено использовать неэквидистантную последо-
вательность импульсов – в простейшем случае с чередующимися 
периодами повторения. Синтезированы соответствующий алго-
ритм обнаружения, на основе которого получен модифицированный 
алгоритм. Путем решения системы уравнений правдоподобия от-
носительно доплеровских сдвигов фазы в чередующихся периодах 
повторения получены алгоритм оценивания разностной доплеров-
ской фазы и алгоритм однозначного оценивания радиальной скоро-
сти цели. Приведены структурные схемы обнаружителей-
измерителей неэквидистантных сигналов на основе алгоритмов 
синтезированного и модифицированного обнаружителей и алго-
ритмов однозначного измерения доплеровской фазы и радиальной 
скорости. Анализ обнаружителей-измерителей показал, что ис-
пользование модифицированного алгоритма обнаружения по срав-
нению с использованием синтезированного алгоритма обеспечива-
ет существенные выигрыши в величине порогового отношения 
сигнал/шум и приводит к проигрышам в точности измерения до-
плеровской фазы. 
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СИНТЕЗ И АНАЛИЗ ОБНАРУЖИТЕЛЕЙ-ИЗМЕРИТЕЛЕЙ  
ДОПЛЕРОВСКИХ СИГНАЛОВ 

Попов Д.И., д.т.н., профессор кафедры радиотехнических систем Рязанского государственного радиотех-
нического университета им. В.Ф. Уткина, e-mail: adop@mail.ru 

SYNTHESIS AND ANALYSIS OF DETECTOR-METERS DOPPLER SIGNALS 

Popov D.I. 
Algorithms of joint detection-estimation of equidistant and non-equidistant bundles (sequences) of coherent signals are considered. 
A statistical description of an equidistant bundle of signals is given, on the basis of which, by calculating the likelihood ratio and then 
averaging it, an invariant to the Doppler phase detection algorithm is synthesized. An algorithm for estimating the Doppler phase is 
synthesized by the method of maximum law-similarity. A block diagram implementing synthesized algorithms is given. To expand 
the range of one-digit estimation of the Doppler frequency (phase) while maintaining an unambiguous estimation of the delay time 
(range), it is proposed to use a non-equidistant sequence of pulses – in the simplest case with alternating periods of intrusion. The 
corresponding detection algorithm has been synthesized, on the basis of which a modified algorithm has been obtained. By solving 
a system of truthfulness equations with respect to Doppler phase shifts in alternating repetition periods, an algorithm for estimating 
the difference Doppler phase and an algorithm for unambiguous estimation of the radial velocity of the target are obtained. The 
block diagrams of detectors-meters of non-equidistant signals based on the algorithms of synthesized and modified detectors and 
algorithms for unambiguous measurement of the Doppler phase and radial velocity are presented. The analysis of the detector-
meters showed that the use of the modified detection algorithm compared with the use of the synthesized algorithm provides signifi-
cant gains in the value of the threshold signal-to-noise ratio and leads to losses in the accuracy of the Doppler phase measurement. 

Key words: detection-estimation algorithms, analysis, equidistant and non-equidistant signals, likelihood ratio, synthe-
sis, block diagrams, phase. 
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Введение 

В многофункциональных радиолокационных 
системах обработка эхо-сигналов осуществля-
ется с целью выделения и измерения координат 
воздушно-космических целей. При выделении 
сигналов движущихся целей на фоне пассивных 
помех основной операцией является режектиро-
вание спектральных составляющих помехи [1-4]. 
Априорная неопределенность спектрально-кор-
реляционных характеристик помехи, а также их 
неоднородность и нестационарность в зоне об-
зора дополнительно затрудняют реализацию 
эффективной защиты от пассивных помех. Пре-
одоление априорной неопределенности пара-
метров помехи основывается на методах адап-
тации к неизвестным корреляционным парамет-
рам помехи, что приводит, в частности, к алго-
ритмам адаптивного режектирования помехи  
с комплексными весовыми коэффициентами и 
соответствующим адаптивным режекторным 
фильтрам (АРФ) [5]. Реализация данных АРФ в 
цифровом виде требует высокого быстродей-
ствия выполнения арифметических операций. 
Избежать указанных трудностей можно путем 
предварительной компенсации доплеровского 
сдвига фазы помехи. В работах [6, 7] синтезиро-
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ваны алгоритмы оценивания и предложены принципы 
построения и структурные схемы автокомпенсаторов 
доплеровской фазы пассивных помех с прямой и обрат-
ной связью. Особенности адаптации к корреляционным 
свойствам помехи на выходе автокомпенсатора и по-
следующего ее режектирования рассмотрены в работе 
[8]. Определенное упрощение процедуры адаптации 
достигается в АРФ каскадного типа [9]. Другим вариан-
том упрощения процедуры адаптации является переход 
от комплексных весовых коэффициентов к действи-
тельным, что ограничивает область целесообразного 
применения соответствующих АРФ при ограниченной и 
сравнительно малой в зависимости от порядка фильтра 
и ожидаемых параметров помехи величине ее допле-
ровской скорости [10]. Компромиссное решение дости-
гается в фильтрах с частичной адаптацией к доплеров-
ской фазе помехи и оптимизацией характеристик ре-
жекторных фильтров в априорном диапазоне изменения 
спектрально-корреляционных параметров помехи [11]. 
Повышение эффективности нерекурсивных режекторных 
фильтров высоких порядков достигается при оптимиза-
ции их параметров по вероятностному критерию [12]. 

При измерении координат движущихся целей акту-
альной задачей является измерение радиальной скоро-
сти (частоты), основанное на измерении доплеровского 
сдвига частоты сигнала [13-16]. Для исключения отсчетов 
по шумам измерение должно быть совместным с обна-
ружением. Совместное обнаружение-измерение пачки 
когерентных радиоимпульсов при неизвестной доплеров-
ской частоте основано на многоканальной фильтрации, 
позволяющей измерять частоту по номеру канала с мак-
симальной величиной выходного сигнала [13, 14]. При 
совместном измерении времени запаздывания (дально-
сти) и частоты (радиальной скорости) возникают извест-
ные противоречия между условиями однозначного изме-
рения данных координат. Представляют интерес однока-
нальные обнаружители-измерители разомкнутого (не-
следящего) типа, удовлетворяющие требованиям одно-
значного измерения дальности-скорости в заданных диа-
пазонах. 

Статистическое описание  
эквидистантной пачки сигналов 

Сигнал, отраженный от движущейся цели, представ-
ляет собой узкополосный случайный процесс гауссов-
ского типа, образующий с собственным шумом прием-
ника аддитивную смесь, которая для когерентной экви-
дистантной пачки радиоимпульсов задается последова-
тельностью N  цифровых отсчетов комплексных огиба-
ющих i ,j j jU x y   следующих через период повторе-

ния T  и образующих вектор { },jU 1, ,j N  описывае-

мый эрмитовой корреляционной матрицей сш
jkR   с эле-

ментами 
сш 2 2

c ш/ 2 exp[i( ) ] ,jk j k jk jkR U U j k         

где 2 2
с ш,   – дисперсии сигнала и собственного шума 

на выходе устройства внутрипериодной обработки;  

jk  – коэффициенты межпериодной корреляции сигна-

ла; д2 F T   – фазовый сдвиг сигнала за период по-

вторения ,T  обусловленный доплеровским смещением 

несущей частоты на величину д ,F jk  – символ Кроне-
кера. 

Совместная плотность вероятности вектора { }jU  

при условии наличия сигнала и шума имеет вид. 

1 сш сш *
сш

, 1

1({ }) (2 ) det exp ,
2

N
N

j jk jk j k
j k

p U R W U U  



 
    

 
  

где сш
jkW  – элементы матрицы сш[ ],jkW  обратной матрице 

сш[ ].jkR  
При условии наличия одного шума совместная плот-

ность вероятности ш ({ })jp U  описывается аналогичным 

выражением, в котором элементы ш 2
шjk jkR    и 

ш 2
ш/ .jk jkW    

Синтез алгоритмов обнаружения-измерения 
эквидистантной пачки сигналов 

Вычисляя условное отношение правдоподобия 

сш ш( ) ({ }) / ({ }),j jp U p U   

найдем алгоритм оптимального обнаружения: 

ш сш *
0

, 1

1( ) exp ( ) ,
2

N

jk jk j k
j k

C W W U U


 
      

 
  (1) 

где ш cшdet[ ] / det[ ],jk jkC R R  0  – пороговый уровень об-
наружения. 

Вводя отношение сигнал/шум 2 2
с ш/ ,q    перейдем 

к нормированным матрицам и, сохраняя прежние обо-
значения, найдем асимптотическое приближение иско-
мых алгоритмов при 1.q   Тогда сш

jk jkR R   

exp( ( ) ).jkq i j k    Кроме того, учитываем, что эхо-

сигнал большинства радиолокационных цепей типа ле-
тательных объектов имеют экспоненциальную функцию 
корреляции, т.е. | |exp( | |) ,j k

jk f T j k         где 

нормированная ширина спектра 0,01.fT   

Обратная корреляционная матрица сш[ ] [ ]jk jkW W  в 
этом случае имеет ленточно-диагональную структуру с 
элементами 

11 2

1 ,
(1 )NNW W

q 
 


 

2

2

1 ,
(1 )jjW

q







 2, 1,j N   

i

1, 2

e ,
(1 )j jW

q






  


 
i

,  1 2

e ,
(1 )j jW

q


  


 2, .j N  

Алгоритм (1) без учета краевых эффектов при 1j   
и N  принимает вид 

2

2
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1 1( ) exp 1
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N

j j
j

C U U
q








         
  

i i
1 12
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2 (1 )

N
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U U U U
q

 

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 


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 . 

Инвариантный к неизвестной величине   алгоритм 
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находим в результате соответствующего интегрирова-
ния ( ).  Предполагая равномерным распределение 
величины   на интервале [ , ],   найдем 

1 ( )d
2





 
 

     

 2

1 exp Re d
2 (1 )

i
UCC e Y

q






 
 





 
   



2

1 exp (cos Re sin Im ) d
2 (1 )UCC Y Y

q





   
 

 
    

  

 2

1 exp cos arg d ,
2 (1 )UCC Y Y

q





  
 

 
   

  

где 
2 2

2
1

1 1exp 1 ,
2 (1 )

N

U j
j

C U
q


 

         
  1

2
.

N

j j
j

Y U U




  

Данный интеграл является табличным и соответ-
ствует модифицированной функции Бесселя нулевого 
порядка 2

0[ | | / (1 )].I Y q   При этом 0 ( ) ezI z   для 
1,z   что обычно имеет место при межпериодной об-

работке. Тогда 
2 2

2
1

1 1ln 1
2 (1 )

N

j
j

U
q


 

 
     

  

1 02
2

ln ln .
(1 )

N

j j
j

U U C
q









   
   

Первый член этого выражения соответствует некоге-
рентному накоплению, второй – одноканальному коге-
рентному накоплению произведений поступающих отсче-
тов. При несущественных потерях в пороговом отноше-
нии сигнал/шум, не превосходящих долей децибела, эв-
ристические упрощения, исключающие некогерентное 
накопление, приводят к алгоритму: 

1 0
2

N

j j
j

u Y U U u




   .    (2) 

Алгоритм оценивания доплеровской фазы   найдем 
методом максимального правдоподобия. Функцией 
правдоподобия является плотность вероятности 

сш ({ }/ ),jp U   рассматриваемая как функция параметра 

.  Максимизация функции правдоподобия с целью 

отыскания оценки ̂  эквивалентна максимизации 
условного отношения правдоподобия в алгоритме (1) 
или его логарифма. При этом уравнению максимально-
го правдоподобия эквивалентно уравнение 

ˆln ( ) / 0,
 

 


     решение которого для рассматри-

ваемых свойств сигнала приводит к алгоритму  

  1
2

ˆ arctg Im / Re arg arg
N

j j
j

Y Y Y U U 




 
    

 
 .  (3) 

Расширение диапазона арктангенса [ / 2, / 2].   в 
алгоритме (3) до интервала [ , ]   однозначного оце-

нивания ̂  основывается на логических операциях: 

  
 

arg при Re 0
ˆ sgn Im arg при Re 0

при Re 0sgn Im / 2

Y Y
Y Y Y

YY

 



 
     
   

.  (4) 

Структурная схема обнаружителя-измерителя экви-
дистантной пачки сигналов на основе алгоритмов (2)-(4) 
изображена на рис. 1. Схема осуществляет обработку 
цифровых кодов комплексных отсчетов ij j jU x y   и 
содержит запоминающее устройство ЗУT на период по-
вторения ;T  блок комплексного сопряжения (  ); ком-
плексный умножитель (  ); синхронный накопитель 
(СH); вычислитель фазы (ВФ), выполняющий вычисле-
ния по алгоритмам (3) и (4); ключ (К); вычислитель мо-
дуля (ВМ) и пороговый блок (ПБ). Ключ открывается и 
пропускает оценку ̂  на выход только в случае вынесе-
ния решения об обнаружении сигнала. Кроме того, вы-
ходной сигнал ПБ используется для автосъема дально-
сти. Обнаружитель-измеритель сочетает когерентность 
накопления с его одноканальностью и в связи с этим 
существенно проще традиционного на основе многока-
нального когерентного накопителя. Оценка доплеров-
ской частоты может быть определена из очевидного 
соотношения д̂ ˆ / 2 .F T   При этом однозначное из-

мерение частоты осуществляется в диапазоне

 1/ 2 ,1/ 2 ,T T  что в случае когерентно-импульс-ных 
сигналов высокой скважности и реальных скоростей 
большинства радиолокационных целей совершенно 
недостаточно. 

 
Рис. 1. Структурная схема обнаружителя-измерителя  

эквидистантной пачки сигналов 

Синтез алгоритмов обнаружения-измерения 
неэквидистантной пачки сигналов 

Для расширения диапазона однозначного измерения 
доплеровской частоты при сохранении однозначного 
измерения времени запаздывания (дальности) исполь-
зуем неэквидистантную последовательность импуль- 
сов – в простейшем случае с чередующимися периода-
ми повторения 1T  и 2 ,T  причем 1 2 .T T T    

При этом 1,2 д 1,22 ,F T   1 2 д2 ,F T         а 

также 1,2
1,2 e .f T     

Для узкополосных сигналов 1,2( 0,01 / )f T   и 

1,2T T   имеем e 1f T     и, следовательно, 

1 2 .     Обратная корреляционная матрица имеет 
прежнюю структуру с теми же элементами главной диа-
гонали, а элементы наддиагонали и поддиагонали при 
нечетном N  имеют вид 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

35

1

1

2

2

i 2
2 1,2

i 2
2 ,2 1

i 2
2 ,2 1

i 2
2 1,2

e / (1 ),
e / (1 ),

1, ( 1) / 2.
e / (1 ),
e / (1 ).

k k

k k

k k

k k

W q
W q

k N
W q
W q









 
 
 
 













  
        
   

 

В этом случае условное отношение правдоподобия 
принимает вид 

1 2

( )1 2

ii
1 22
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где 
( 1)/ 2

1 2 1 2
1

,
N

k k
k

Y U U







   
( 1) /2

2 2 2 1
1

.
N

k k
k

Y U U







   

Вычисляя интеграл 1 2 1 22

1 ( , )
(2 )

d d
 

 

   
  

     и 

учитывая асимптотические свойства получаемых при 
этом модифицированных функций Бесселя нулевого 
порядка, после логарифмирования и аналогичных (2) 
эвристических упрощений окончательно получим алго-
ритм обнаружения неэквидистантных последовательно-
стей импульсов: 

( 1)/ 2 ( 1)/2

1 2 2 1 2 2 2 1 0
1 1

N N

k k k k
k k

u Y Y U U U U u
 

 
 

 

      .     (5) 

На основе синтезированного алгоритма (5) может 
быть получен модифицированный алгоритм обнаруже-
ния: 

( 1)/ 2 ( 1)/2

1 2 2 1 2 2 2 1 0
1 1

N N

k k k k
k k

u Y Y U U U U u
 

  
 

 

  
    

  
   .    (6) 

Записывая уравнения, эквивалентные уравнениям 
правдоподобия относительно неизвестных параметров 

1  и 2 ,  получим систему уравнений: 

1 1

2 2

1 2 1 ˆ

1 2 2 ˆ

ln ( , ) / 0,

ln ( , ) / 0.
 

 

  

  




   

   
   (7) 

Решая уравнения системы (7) независимо друг от 
друга, найдем 

1,2 1,2 1,2 1,2ˆ arctg(Im / Re ) argY Y Y   . 

Тогда 

1 2 1 2ˆ ˆ ˆ arg argY Y       . 
При совместном решении уравнений системы (7), 

алгоритм оценивания принимает вид: 

1 2 1 2 1 2ˆ arctg(Im / Re ) argY Y Y Y Y Y      .  (8) 
Оценка доплеровской частоты теперь 

д̂ ˆ / 2 ,F T     что соответствует диапазону одно-

значного измерения [ 1/ 2 ,1/ 2 ]T T    и позволяет при 
соответствующем выборе T  однозначно измерять 
радиальную скорость ,r  для оценки которой с учетом 

известного соотношения д 2 /rF    найдем 

д̂ˆ ˆ ˆ/ 2 / 4 ,r F T d              (9) 

где   – длина волны, / 4d T    – масштабный ко-
эффициент. 

Рассмотренные алгоритмы обнаружения-измерения 
обобщаются на более сложные законы изменения пе-
риодов повторения. При изменениях, кратных интерва-
лу ,T  величина последнего выбирается из условия 
однозначного измерения доплеровской частоты (скоро-
сти), а минимальный период повторения (в рассмотрен-
ном выше случае 2 )T  – как обычно, из условия одно-
значного измерения дальности. При этом по сравнению 
с алгоритмом (3) для эквидистантной последовательно-
сти диапазон однозначного измерения доплеровской 
частоты аналогично алгоритмам (8), (9) расширяется в 

/T T  раз. 

Структурные схемы обнаружителей-измерителей 
неэквидистантных сигналов 

Структурная схема обнаружителя-измерителя неэк-
видистантных сигналов, выполненного в соответствии с 
алгоритмами (5), (8) и (9), изображена на рис. 2. В соот-
ветствии с интервалами между поступающими отсчета-
ми в ЗУ1,2 осуществляется задержка поочередно на ин-
тервалы 1T  и 2 ,T  что обеспечивает синхронность ком-
плексного умножения по дальности. Управляемые гене-
ратором Г ключи К1 и К2 коммутируют выходы комплекс-
ного умножителя ( ). При этом получаемые для интер-
валов 1T  и 2T  произведения 1j jU U 

  раздельно посту-
пают в соответствующие синхронные накопители СН1 и 
СН2. Величина 1Y  на выходе СН1 по времени предше-

ствует величине 2Y  на интервал 2 ,T  что компенсирует-

ся соответствующей задержкой 1Y  в ЗУ2. Алгоритм (5) 
реализуется с помощью вычислителей модуля ВМ и 
сумматора ,  с выхода которого величина u  поступает 
в пороговый блок ПБ, в котором сравнивается с порого-
вым уровнем обнаружения 0.u  Второй комплексный 

умножитель (  ) и вычислитель фазы ВФ реализуют 
алгоритм (8), а также логические операции (4). Умножи-
тель ( ) по алгоритму (9) вычисляет оценку ˆ .r  Посту-
пающий от порогового блока ПБ сигнал обнаружения 
СО открывает выходной ключ К, пропуская на выход 
оценку ˆ ,r  а также используется для автосъема даль-
ности и угловых координат. 

Структурная схема обнаружителя-измерителя неэк-
видистантных сигналов, выполненного в соответствии с 
алгоритмами (6), (8) и (9), изображена на рис. 3. Полу-
чаемое во втором комплексном умножителе ( ) произ-
ведение 1 2Y Y   одновременно поступает в вычислитель 
модуля ВМ и вычислитель фазы ВФ. Вычислитель фазы 
ВФ реализует алгоритм (8) и аналогичные (4) логиче-
ские операции, умножитель ( ) по алгоритму (9) вычис-
ляет оценку ˆ ,rv  которая при условии обнаружения сиг-
нала через ключ К поступает на выход обнаружителя-
измерителя. 
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Рис. 2. Структурная схема обнаружителя-измерителя неэквидистантных сигналов на основе алгоритмов (5), (8) и (9) 

 
Рис. 3. Структурная схема обнаружителя-измерителя неэквидистантных сигналов на основе алгоритмов (6), (8) и (9) 

Анализ обнаружителей-измерителей 
неэквидистантных сигналов 

Анализ проведем путем имитационного статистиче-
ского моделирования на ЭВМ исследуемых алгоритмов 
и устройств обработки сигналов. Статистическое моде-
лирование обнаружителей-измерителей включает по-
строение модели исходной последовательности (пачки) 
импульсов и шумов, преобразование этой модели в 
соответствии с алгоритмами обработки (обнаружения и 
оценивания) и статистическое определение искомых 
показателей эффективности. Моделирование удобно 
проводить на ПЭВМ в универсальной математической 
системе MathCAD. 

Моделирование N  цифровых отсчетов j jU x   

i jy  с нормальным (гауссовским) законом распреде-

ления и заданными корреляционными свойствами в 
пределах пачки сводится к заданию двух групп корре-

лированных чисел ( j  и ,j  1, )j N  и двумерному 

повороту каждой пары на угол .j  Тогда для квадратур-

ных составляющих jx  и jy  имеем: 

( cos sin ) rnorm(1,  0,  1 / 2)

( sin cos ) rnorm(1,  0,  1 / 2)
j j j j j

j j j j j

x

y

   

   

   


   
,   (10) 

1, ,j N   

где 
1
( 1)

2

j
k

j
k

j 
 




    для сигналов с чередующи-

мися периодами повторения 1 / 2,T T T   2T T   

/ 2;T  rnorm( , μ, )n   – функция вызова случайных 
чисел в системе MathCAD, параметрами которой соот-
ветственно являются n  – число вызываемых элемен-
тов,   – математическое ожидание,   – среднеквад-
ратичное отклонение. 

Сформированные отсчеты ij j jU x y   далее под-
вергаются обработке в соответствии с предложенными 
алгоритмами совместного обнаружения-измерения (4), 
(5), (6), (8) и (9). 

Вначале определяются величины пороговых уров-
ней обнаружения 0u  и 0 ,u  фиксирующих заданную ве-
роятность ложной тревоги .F  Для этого на входе ис-
следуемого обнаружителя формируются некоррелиро-
ванные отсчеты шумовой последовательности, квадра-
турные составляющие которых задаются в виде по-
следних слагаемых алгоритмов (10). 

Методом статистических испытаний (методом Мон-
те-Карло), состоящим в многократном повторении алго-
ритмов обнаружения (5) и (6), для выходных решающих 
статистик u  и u  (входной величины порогового блока) 

получаем выборку { },su  1,  ,s S  где S  – число повто-

рений опыта. Оценку вероятности ложной тревоги F  
следует производить в соответствии с ее статистиче-
ским определением: 0ˆ / ,F p S S   где 0S  – число пре-

вышений реализациями su  порогового уровня обнару-

жения 0u  или 0.u  Полученные значения пороговых 
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уровней обнаружения 0u  и 0u  при 610F   соответ-
ственно равны 24,78 и 14,37. 

Характеристики обнаружения определяются анало-
гично моделированием сигнальной пачки на фоне шу-
мов в соответствии с алгоритмами (10). Из полученных 
характеристик обнаружения следует, что обнаружитель-
измеритель, построенный на основе модифицированно-
го алгоритма (6), по сравнению с обнаружителем-
измерителем, реализующим синтезированный алгоритм 
(5), при вероятности правильного обнаружения 0,5D   
обеспечивает выигрыш в отношении сигнал/шум около 
7 дБ, а при 0,9D   – около 5 дБ. 

Из полученных зависимостей среднеквадратичного 
отклонения доплеровской фазы от отношения сиг-
нал/шум следует, что при использовании алгоритма 
обнаружения (5) достигается меньшая ошибка измере-
ния доплеровской фазы, чем при использовании алго-
ритма (6). Из функциональной связи (9) между оценками 
радиальной скорости ˆrv  и доплеровского сдвига фазы 

̂  следует, что среднеквадратичная ошибка измере-

ния радиальной скорости ˆr̂v d    и сохраняет упо-

мянутые различия в точности измерения. 

Заключение 

Таким образом, синтезированные и модифициро-
ванные обнаружители-измерители осуществляют одно-
канальное когерентное накопление попарных произве-
дений исходных отсчетов и в случае неэквидистантных 
сигналов позволяют однозначно измерять радиальную 
скорость в заданном диапазоне с предельной для дан-
ных условий точностью в сочетании с однозначным из-
мерением дальности. 

Анализ обнаружителей-измерителей путем имита-
ционного статистического моделирования на ЭВМ пока-
зал, что использование модифицированного алгоритма 
обнаружения по сравнению с использованием синтези-
рованного алгоритма обнаружения обеспечивает суще-
ственные выигрыши в величине порогового отношения 
сигнал/шум и приводит к проигрышам в точности изме-
рения доплеровской фазы. 
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Разработана структурная схема программно-конфигурируемых 
формирователя и детектора сравнительно широкого класса из-
вестных и синтезированных многопозиционных радиосигналов (как с 
прямым расширением спектра, так и без него) и сигнально-кодовых 
конструкций (TCM- и FQPSK-подобных), обеспечивающих эффектив-
ную адаптацию к действию помех при различных внешних условиях. 

Синтезированные сигналы и сигнально-кодовые конструкции 
учитывают наиболее значимые для радиосистем передачи информа-
ции показатели качества, а именно ослабление действия помех, вне-
полосное излучение, помехоустойчивость при АБГШ и энергоэффек-
тивность формируемого радиосигнала, а также минимизацию пере-
путывания информационного символа при погрешностях системы 
тактовой синхронизации. 

Проведен сравнительный анализ синтезированных радиосигналов 
различной позиционности в интересах адаптации систем передачи 
информации к действующей помеховой обстановке. 
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АДАПТИВНАЯ К ПОМЕХАМ РАДИОСИСТЕМА ПЕРЕДАЧИ ИНФОРМАЦИИ  
НА ОСНОВЕ МНОГОКРИТЕРИАЛЬНОГО СИНТЕЗА МНОГОПОЗИЦИОННЫХ СИГНАЛОВ  
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ADAPTIVE TO INTERFERENCE WIRELESS COMMUNICATION SYSTEM BASED  
ON MULTI-CRITERIA SYNTHESIS OF MULTI-POSITION SIGNALS 

Lisnichuk A.A. 
A block diagram of a software-defined transmitter and detector of a relatively wide class of known and synthesized multi-position ra-
dio signals (both with and without DSSS) and signal-code structures (TCM- and FQPSK-like) providing effective adaptation to inter-
ference under various external conditions has been developed. 
The synthesized signals and signal-code structures take into account the most significant quality indicators for information transmis-
sion radio systems, namely, attenuation of interference, out-of-band radiation, noise immunity at AWGN and energy efficiency of the 
generated radio signal, as well as minimizing the confusion of the information symbol with clock synchronization errors. 
A comparative analysis of synthesized radio signals of various positionality is carried out in the interests of adapting information 
transmission systems to the current interference environment. 

Key words: radio signal synthesis, software-defined radio, multi-criteria optimization, noise immunity. 

 
Ключевые слова: синтез радиосигналов, 

программно-определяемые радиосистемы, мно-
гокритериальная оптимизация, помехоустойчи-
вость.  

Введение 

На практике работа разнообразных радио-
систем передачи информации (РСПИ), в том 
числе и на основе программно-определяемого 
радио (Software-defined radio – SDR), осуществ-
ляется в условиях действия различного вида 
радиопомех: узкополосных, структурных, поло-
совых, импульсных, а также их комбинаций. На 
показатели качества РСПИ (в том числе и на 
помехоустойчивость) существенное влияние 
оказывают вид используемых сигналов и харак-
теристики устройств их обработки. Существую-
щие системы программно-определяемого радио спо-
собны перестраивать параметры сигнала путем варьи-
рования несущей частоты, мощности радиопередатчи-
ка, скорости передачи информации, а также способов 
кодирования и модуляции [1, 2]. Данный подход не поз-
воляет удовлетворить потребности современных РСПИ 
в части многоэшелонированной помехозащищенности 
радиоканалов, т.е. обеспечения скрытности и помехо-
устойчивости радиолиний на различных этапах форми-
рования, передачи и детектирования сигналов [3, 4]. 
Кроме того, системы SDR могут посчитать диапазон 
частот непригодным для передачи информации при 
наличии даже узкополосной помехи (УП), что в свою 
очередь в целом уменьшает эффективность использо-
вания свободных участков спектра.  

В условиях ограниченного частотного ресурса целе-
сообразно производить синтез радиосигналов для адап-
тации систем SDR к действию помех при использовании 
в том числе и нестандартных видов модуляции. Опти-

мизация по единственному показателю качества приво-
дит к неконтролируемому ухудшению других показате-
лей, поэтому для более эффективного использования 
ресурсов радиоканала целесообразно применять много-
критериальный синтез сигналов.  Целесообразно учиты-
вают наиболее значимые для SDR показатели качества, 
а именно ослабление действия помех, внеполосное из-
лучение, помехоустойчивость при аддитивном «белом» 
гауссовском шуме (АБГШ) и энергоэффективность фор-
мируемого радиосигнала [3]. 

При согласованности используемых процедур кодиро-
вания и модуляции по некоторому критерию получают сиг-
нально-кодовые конструкции (СКК), обеспечивающие до-
полнительное улучшение характеристик РСПИ. На практи-
ке широко распространены СКК на основе решетчатого 
кодирования и «зависимых» сигналов, позволяющие реа-
лизовать соответственно повышение помехоустойчивости 
РСПИ к действию АБГШ без расширения занимаемой по-
лосы частот и уменьшение внеполосного излучения [5].  
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Перечисленные процедуры обладают своими осо-
бенностями, преимуществами и недостатками. Для эф-
фективного использования разработанных процедур 
многокритериального синтеза радиосигналов различной 
позиционности в интересах адаптации РСПИ к действу-
ющей помеховой обстановке целесообразно произвести 
сравнительный анализ реализуемых характеристик.  

При этом первоочередное значение приобретает раз-
работка единой структурной схемы адаптивных програм-
мно-конфигурируемых формирователя и детектора ра-
диосигналов, соответствующих разработанным процеду-
рам многокритериального синтеза сигналов и сигнально-
кодовых конструкций [3, 5, 6]. Это необходимо для реали-
зации универсального приемо-передающего устройства, 
охватывающего сравнительно широкий класс радиосиг-
налов, обеспечивающих эффективную адаптацию к дей-
ствию помех при различных внешних условиях. 

Целью работы является разработка структурной 
схемы адаптивных программно-конфигурируемых фор-
мирователя и детектора радиосигналов на основе про-
цедур многокритериального синтеза и сравнительный 
анализ реализуемых характеристик сигналов различной 
позиционности. 

Структурные схемы адаптивных  
программно-конфигурируемых формирователя  
и детектора радиосигналов 

Для эффективной адаптации SDR к помеховой об-
становке необходимо, чтобы используемое представле-
ние радиосигналов с одной стороны реализовывало 
сравнительно широкий класс сигналов, а с другой не 
предъявляло жестких требований к элементной базе 
при их формировании и обработке. Представляет инте-
рес рассмотрение класса многопозиционных радиосиг-
налов, получивших широкое распространение на прак-
тике. Как правило, при передаче цифровой информации 
по радиоканалу в процессе модуляции осуществляется 
отображение битового потока данных в набор сигналов, 
согласованных с характеристиками используемого кана-
ла. Причем совокупность таких детерминированных сиг-
налов образует канальный алфавит (КА) данного вида 
модуляции, который определяет качественные характе-
ристики РСПИ (помехоустойчивость, энергоэффектив-
ность и др.). Следовательно, в интересах адаптации SDR 
к действию помех возможно применение представления 
радиосигналов в виде совокупности элементов КА, так 
как такое математическое описание радиосигналов явля-

ется общим для известных радиосигналов со следующи-
ми видами модуляции: ASK, PSK, APSK, QAM, FSK, 
FQPSK, EFQPSK, CEFQPSK и др., а кроме того возможно 
математическое описание и неизвестных радиосигналов, 
по меньшей мере, как промежуточных классов между 
стандартными видами модуляции [7]. 

Для реализации процедур многокритериального син-
теза сигналов и сигнально-кодовых конструкций в инте-
ресах адаптации SDR к действию помех предложена 
структурная схема формирователя радиосигналов на 
основе КА (см. рис.1).  

Начало работы данной схемы можно реализовать 
при помощи использования КА, соответствующего из-
вестному виду модуляции или (в случае наличия) полу-
ченному КА на предыдущей итерации адаптации. С по-
мощью радиоканала обратной связи с приемной сторо-
ны поступает информация о синтезированном КА (в со-
ответствии с процедурой синтеза [7]). Затем полученный 
КА загружается в устройство памяти, при этом задается 
режим работы кодера. Информационная двоичная по-
следовательность от источника данных поступает в ко-
дер, который производит манипуляцию сигнала (сиг-
нально-кодовой конструкции), согласно текущему КА, а 
при необходимости и помехоустойчивое кодирование. 
Так как прямое расширение спектра радиосигнала мо-
жет быть выполнено при помощи применения соответ-
ствующего КА [3], то данный блок может также реализо-
вывать такой класс сигналов. Полученные синфазная и 
квадратурная составляющие комплексной огибающей 
сигнала подаются на квадратурный модулятор, где 
формируется искомый радиосигнал. 

Таким образом, приведенная схема формирователя 
радиосигналов (передающей части адаптивной к поме-
ховой обстановке SDR) позволяет реализовать как ши-
роко применяемые на практике, так и неизвестные виды 
модуляции путем использования соответствующего КА и 
определения режима работы кодера. 

Для устройств детектирования радиосигналов и сиг-
нально-кодовых конструкций, адаптивных к действию 
помех, предлагается использовать структурную схему, 
приведенную на рис. 2, где УВВ – устройство взятия вы-
борки.  

При условии одинаковой вероятности передачи раз-
личных символов сигнала данная схема, содержащая 
M  каналов (по количеству элементов в КА), построена 
по критерию поэлементного корреляционного приемни-
ка, требующего выполнения следующих операций: 

 
Рис. 1. Структурная схема адаптивного к помеховой обстановке формирователя радиосигналов  

на основе канального алфавита 
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Рис. 2. Структурная схема адаптивного к помеховой обстановке приемника радиосигналов  

на основе канального алфавита 
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вычисляется с помощью цифрового фильтра, согласо-
ванного с l -м элементом КА.  

При обнаружении действия помехи информация о ее 
спектральной плотности мощности (в случае УП) или о 
ее структуре (при сигналоподобной помехе) поступает в 
устройство адаптации КА, в котором выполняется соот-
ветствующая процедура синтеза радиосигналов или 
сигнально-кодовых конструкций. Оценку параметров 
помех можно производить как на фоне полезного сигна-
ла, так и в перерыве передачи сообщений. 

Синтезированный КА и режим работы кодера пере-
дается по радиоканалу обратной связи. В соответствии 
с синтезированным КА в каждом канале из устройства 
памяти в цифровой фильтр загружаются соответствую-
щие коэффициенты, а на вычитающее устройство по-
дается значение / 2,lE  задается режим работы детек-
тора. Стоит заметить, что прямое расширение спектра 
может сниматься за счет применения соответствующих 
цифровых фильтров [3]. 

В процессе детектирования радиосигналов устрой-
ство синхронизации осуществляет тактирование основ-
ных блоков приемника, в соответствии с которым УВВ 
выдает значение выражения (1) в момент времени за-
вершения очередного символьного интервала. Для по-
вышения точности синхронизации на начальном этапе 
работы этого устройства целесообразно использовать 
преамбулу в виде синхропоследовательности. На выхо-
де решающего устройства формируется номер канала 

по критерию (1) или же соответствующая метрика (при 
мягких решениях). Блок декодера при необходимости 
производит помехоустойчивое декодирование, а затем 
выводит к получателю информационные символы.  

На рис. 3 приведены пояснения порядка работы 
адаптивной к помеховой обстановке РСПИ.  

 
Рис. 3. Порядок работы адаптивной  

к помеховой обстановке системы передачи информации 

При отсутствии действующей помехи на приемную 
часть SDR возможна передача данных и при помощи 
стандартных видов модуляции. Однако необходимо про-
водить регулярную оценку помеховой обстановки. Это 
целесообразно выполнять с помощью известных подхо-
дов, например [8], с учетом действия довольно мощной 
помехи и наличия пауз в передаваемых сообщениях, так 
как функционирование современных РСПИ осуществля-
ется преимущественно в пакетном режиме. 

Для следующей итерации оценки возможен также 
этап уточнения информации о помехе во время синтеза 
КА, так как полезный радиосигнал в это время не излу-
чается. После синтеза КА и начала передачи его по об-
ратному каналу в случае сложной помеховой обстановки 
при необходимости возможна дополнительная оптими-



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

41

зация КА. Передача информации о синтезированном КА 
с приёмника реализуется за счет стандартных видов 
модуляции (или в случае наличия – полученных на 
предыдущей итерации адаптации РСПИ) и процедур 
помехоустойчивого кодирования. На практике, как пра-
вило, приемная и передающая части РСПИ находятся в 
различной радиообстановке, следовательно наличие 
действующих помех на детектор радиосигналов не 
означает, в общем случае, проблемы при использова-
нии обратного радиоканала. После получения форми-
рователем радиосигналов синтезированного КА проис-
ходит настройка и функционирование данной схемы по 
приведенному выше описанию. Далее наступает пауза в 
передаче данных и начинается новая итерация работы 
адаптивной к помеховой обстановке РСПИ. 

Сравнительный анализ синтезированных 
радиосигналов различной позиционности  
в интересах адаптации систем передачи 
информации к действующей помеховой обстановке 

Для определения позиционности вида модуляции, 
которую целесообразно использовать в РСПИ в теку-
щий момент времени, на практике применяется принцип 
адаптивного выбора вида модуляции (adaptive modula-
tion) и помехоустойчивого кодирования [9, 10]. Однако в 
известных работах в качестве мешающего воздействия 
рассматривают, как правило, АБГШ, т.е. не учитывают 
специфическое действие радиопомех различных клас-
сов. Для перехода к виду модуляции с меньшей позици-
онностью зачастую применяют однокритериальный 
подход. 

В случае рассмотрения класса синтезированных ра-
диосигналов для определения рекомендуемой позици-
онности вида модуляции целесообразно принимать во 
внимание следующие критерии: помехоустойчивость к 
действию АБГШ и сигнально-помеховой обстановки, 
требуемые аппаратные затраты для синтеза сигналов, а 
также реализуемый компромисс по другим важным по-
казателям качества (энергетическая и спектральная 
эффективности, внеполосное излучение, корреляцион-
ные характеристики) [3, 6]. Требуемые аппаратные за-
траты для синтеза радиосигналов можно существенно 
снизить за счет предварительной подготовки набора 
различных начальных условий. Кроме того, наибольший 
интерес из всего класса синтезированных радиосигна-
лов представляют те элементы, которые обеспечивают 
эффективную адаптацию РСПИ к действию помех. Без 
потери общности, рассмотрим выбор многопозиционных 
радиосигналов и СКК на основе определения КА при 
адаптации РСПИ к действию УП. В интересах оценки 
реализуемых показателей качества РСПИ на основе 
многокритериального синтеза радиосигналов было про-
ведено имитационное моделирование следующих про-

цессов: постановки радиопомех;  синтеза и формирова-
ния радиосигналов (СКК); воздействия на полезный сиг-
нал АБГШ и помехи; детектирования из принятой смеси 
информационной составляющей радиосигнала (СКК); 
определения реализованных характеристик РСПИ при 
текущих условиях (параметрах АБГШ и мешающего воз-
действия), накопления статистики. 

В таблицу сведены показатели качества энергетиче-
ской эффективности и внеполосного излучения для син-
тезированных многопозиционных радиосигналов и СКК 
на основе определения КА при адаптации РСПИ к дей-
ствию УП. 

Здесь   – пик-фактор радиосигнала; 30G  и 60G  – 
соответственно ширина СПМ радиосигнала по уровню -
30 дБ и -60 дБ; ST  – символьный интервал; M  – пози-
ционность вида модуляции, соответствующая количе-
ству элементов в канальном алфавите; 1c  и 3c  –
весовые коэффициенты [11] соответственно для крите-
риев качества максимизации помехоустойчивости к дей-
ствию УП и минимизации внеполосного излучения, 

 0, 1 .i ic c   

На рис. 4 приведены зависимости порога помехо-
устойчивости (т.е. отношения 0/bE N  при вероятности 

битовой ошибки 310oP  ) синтезированных и известных 
многопозиционных радиосигналов от отношения сигнал-
помеха при воздействии АБГШ и УП (средняя частота – 
на частоте несущего колебания полезного сигнала; ши-
рина спектра 5%Nf   от ширины СПМ соответствую-
щего радиосигнала). Статистика накапливается не ме-
нее чем по 100 реализациям.  

Цифрами на рис. 4 обозначено: 1 – Синтезированный 
сигнал с позиционностью 4M   1( 0,5;c   3 0,3);c   2 – 

Синтезированная СКК (TCM PSK-8, 1 0,4;c   3 0,3);c    

3 – Синтезированный сигнал 16M   1( 0,3;c   3 0,3);c   

4 – Синтезированный сигнал 8M   1( 0, 4;c   3 0,3);c   
5 – QPSK-сигнал с элементарным импульсом 

2
2 ( ) sin ( / ),Sp t t T  0 ;St T   6 – СКК с TCM PSK-8;  

7 – Сигнал с PSK-8; 8 – Сигнал с QAM-16. 
Из анализа таблицы следует, что при многокритери-

альном синтезе в случае перехода от четырех- к 8-
позиционным сигналам возможно обеспечить сравни-
мые характеристики энергетической эффективности и 
внеполосного излучения. При этом помехоустойчивость 
уменьшается (см. зависимости 1 и 4 на рис. 4) на вели-
чину порядка 15 дБ по отношению сигнал-помеха и по-
рядка 3 дБ по порогу помехоустойчивости. Это связано 
как с менее эффективным формированием провала в 
СПМ сигнала из-за увеличения размерности задачи оп-
тимизации (т.е.  объема КА), так  и  со  снижением устой- 

Показатели качества синтезированных многопозиционных радиосигналов и СКК  

Вид модуляции   30G , SfT  60G , SfT  

Синтезированный сигнал 4M   ( 1 0,5;c   3 0,3c  ) 1,6 5,6 8,5 
Синтезированные сигнал 8M   или СКК (TCM PSK-8, 1 0,4;c   3 0,3c  ) 1,6 5,5 9,0 
Синтезированный сигнал 16M   ( 1 0,3;c  3 0,3c  ) 1,65 6,3 10,5 
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чивости к АБГШ за счет уменьшения минимального ев-
клидова расстояния между элементами КА, что под-
тверждается также сравнением реализуемых характери-
стик для известных видов модуляции соответствующей 
позиционности (см. зависимости 5 и 7 на рис. 4): относи-
тельный выигрыш в данной паре по отношению сигнал-
помеха меньше (на величину до 7 дБ) по сравнению с 
синтезированными сигналами. Для улучшения помехо-
устойчивости многопозиционных синтезированных сиг-
налов можно переходить к классу СКК на основе решет-
чатого кодирования. При сравнении четырехпозиционных 
сигналов и 8-позиционных СКК (TCM), наблюдается сни-
жение (на величину до 2 дБ) порога помехоустойчивости 
(в случае СКК) за счет применения процедуры кодирова-
ния. Для известных видов модуляции деградация харак-
теристик происходит при уменьшении отношения сигнал-
помеха в сравнимом диапазоне значений (см. зависимо-
сти 5 и 6 на рис. 4); а для случая синтезированных сигна-
лов и СКК (см. зависимости 1 и 2 на рис. 4) вторые проиг-
рывают по помехоустойчивости (на величину порядка 
7 дБ в смысле отношения сигнал-помеха) из-за как 
усложнения целевой функции (за счет согласования син-
тезируемого КА с процедурой кодирования), так и увели-
чения размерности задачи оптимизации. 

 
Рис. 4. Зависимости порога помехоустойчивости  
синтезированных и известных многопозиционных 

 радиосигналов от отношения сигнал-помеха 

Также из анализа таблицы и рис. 4 следует, что при 
многокритериальном синтезе в случае перехода от 8- к 
16-позиционным радиосигналам возможно обеспечить 
сравнимые значения пик-фактора, однако показатели 
внеполосного излучения несколько ухудшаются: ширина 
СПМ по уровням -30 и -60 дБ увеличивается на 15 % и 
17 % соответственно. Это связано с увеличением раз-
мерности задачи оптимизации (т.е. объема КА) и услож-
нением целевой функции. В частности, возрастает ко-
личество возможных комбинаций переходов между по-
следовательно идущими элементами КА, гладкость 
данных межсимвольных переходов требуется для 
уменьшения внеполосного излучения. Кроме того, такое 
смещение компромисса между достигаемыми показате-
лями качества синтезированных радиосигналов приво-
дит к тому, что помехоустойчивость увеличивается (см. 
зависимости 4 и 3 на рис. 4) на величину порядка 7 дБ 
по отношению сигнал-помеха и порядка 1,5 дБ по поро-

гу помехоустойчивости. При сравнении реализуемых 
характеристик для известных видов модуляции соответ-
ствующей позиционности (см. зависимости 7 и 8 на 
рис. 4) деградация характеристик происходит при 
уменьшении отношения сигнал-помеха в сравнимом 
диапазоне значений. 

Дальнейшее увеличение позиционности для синте-
зированных сигналов также возможно, однако обозна-
ченная выше тенденция к смещению реализуемого ком-
промисса для показателей качества (за счет, в частно-
сти, возрастания внеполосного излучения или других 
показателей качества) будет прогрессировать. 

Заключение 

Разработана структурная схема программно-
конфигурируемых формирователя и детектора сравни-
тельно широкого класса синтезированных многопозици-
онных радиосигналов (как с прямым расширением спек-
тра, так и без него) и сигнально-кодовых конструкций 
(TCM- и FQPSK-подобных), обеспечивающих эффектив-
ную адаптацию к действию помех при различных внеш-
них условиях. При многокритериальном синтезе сигна-
лов в состав комбинированного критерия качества вхо-
дят частные критерии, отвечающие за ослабление дей-
ствия помех; за повышение помехоустойчивости при 
АБГШ, улучшение корреляционных характеристик, а 
также обеспечивающие максимизацию энергетической и 
спектральной эффективностей формируемого сигнала.  

Проведен сравнительный анализ синтезированных 
радиосигналов различной позиционности в интересах 
адаптации систем передачи информации к действующей 
помеховой обстановке. При выборе позиционности син-
тезированных радиосигналов в интересах адаптации 
РСПИ к помеховой обстановке целесообразно примене-
ние многокритериального подхода, учитывающего в те-
кущий момент времени: помехоустойчивость к действию 
АБГШ и сигнально-помеховой обстановке, требуемые 
аппаратные затраты для синтеза сигналов, а также реа-
лизуемый компромисс по другим важным показателям 
качества (энергетическая эффективность, внеполосное 
излучение, корреляционные характеристики). 

Работа выполнена в рамках государственного за-
дания Министерства науки и высшего образования РФ 
(FSSN-2020-0003). 
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Основы статистической теории радиотехнических систем: Учебное 
пособие под ред. А.В. Коренного.  
М.: Изд-во Радиотехника, 2021 г. 240 с.: ил. 

Приведены необходимые сведения из теории вероятностей, случайных 
процессов и математической статистики, и на их основе рассмотрены ста-
тистические методы анализа линейных и нелинейных систем. На базе тео-
рии фильтрации изложены современные методы синтеза радиоэлектрон-
ных систем различного назначения, основы теории информации и методы 
статистического моделирования. Методика применения теоретических 
результатов к решению практических задач проиллюстрирована содержа-
тельными примерами. 

Предназначено для слушателей и курсантов военных вузов, а также 
студентов вузов, обучающихся по специальности «Радиоэлектронные 
системы и комплексы». Может быть полезно аспирантам и 
преподавателям вузов, занимающихся вопросами синтеза и анализа 
радиотехнических устройств и систем 

 

Гаврилов К.Ю., Каменский И.В., Кирдяшкин В.В., Линников О.Н. 
Моделирование и обработка радиолокационных сигналов в MATLAB: 
Учебное пособие. М.: Изд-во Радиотехника, 2020 г. 264 с.: ил. 

Рассмотрены методы моделирования радиолокационных сигналов при 
отражении от сложных целей, принципы моделирования аналоговых и 
цифровых устройств обработки сигналов, включающие формирование 
двумерной матрицы цифровых отсчетов, методы согласованной фильтра-
ции, обнаружения и обработки сигналов в импульсно-доплеровских ра-
диолокационных системах. 

Показаны примеры обработки наиболее распространенных видов ра-
диолокационных сигналов – импульсных, с линейной частотной модуля-
цией и фазо-кодоманипулированных сигналов. Приведены программы 
моделирования и обработки сигналов в среде MATLAB. 
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радиолокационных систем. 
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Изучается алгоритм фазовой адаптации антенной решетки, ко-
торый создает в диаграмме направленности антенной решетки 
«нули» в направлении прихода широкополосных помех. Однако при 
наличии одновременно узкополосных помех происходят их мульти-
пликативные искажения, вызванные модуляцией диаграммы направ-
ленности антенной решетки. В работе рассматривается влияние 
алгоритмов фазовой адаптации на спектральные характеристики 
узкополосных помех. Проведено моделирование алгоритма фазовой 
адаптации и искажений узкополосной помехи при применении различ-
ных алгоритмов фазовой адаптации. Для поиска глобального мини-
мума мощности помех проведена модификация алгоритма фазовой 
адаптации. Результаты исследования показали преимущества мо-
дифицированного алгоритма адаптации по сравнению с исходным в 
подавлении помех. 

УДК 621.396.93 

ПОВЫШЕНИЕ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ РАДИОТЕХНИЧЕСКИХ СИСТЕМ  
С ПОМОЩЬЮ МОДИФИЦИРОВАННОГО АЛГОРИТМА ФАЗОВОЙ АДАПТАЦИИ 

Паршин Ю.Н., д.т.н., профессор Рязанского государственного радиотехнического университета им. В.Ф. Ут-
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Буй Куок Выонг, аспирант, Рязанского государственного радиотехнического университета им. В.Ф. Уткина,  
e-mail: herapkm@gmail.com 

IMPROVING INTERFERENCE IMMUNITY OF RADIO SYSTEMS USING  
A MODIFIED PHASE ADAPTATION ALGORITHM 

Parshin Y.N., Bui Quoc Vuong  
The algorithm of phase adaptation of an antenna array is studied, which creates «nulls» in the radiation pattern of the antenna array 
in the direction of wideband interference arrival. However, in the presence of simultaneous narrowband interference, multiplicative 
distortions occur due to the modulation of the radiation pattern of the antenna array. This work examines the influence of phase ad-
aptation algorithms on the spectral characteristics of narrowband interference. The algorithm of phase adaptation and the distortion 
of narrowband interference were simulated using various phase adaptation algorithms. A modification of the phase adaptation algo-
rithm was performed to search for the global minimum of interference power. The research results demonstrated the advantages of 
the modified adaptation algorithm compared to the original one in interference suppression. 

Key words: interference suppression, adaptation, phase adaptation algorithm. 

 
Ключевые слова: подавление помех, адап-

тация, алгоритм фазовой адаптации.  

Введение 

Сложность обеспечения эффективной рабо-
ты радиосистем заключается в том, что меша-
ющие сигналы могут иметь различные, априори 
неизвестные характеристики. В настоящее 
время в радиосистемах широко распростране-
ны различные помехи, такие как широкополос-
ные помехи от близлежащих радиосистем и 
узкополосные помехи, возникающие в резуль-
тате отражения собственных сигналов от про-
тяженных объектов. Одной из наиболее слож-
ных ситуаций является наличие комплекса раз-
нообразных помех, отличающихся по частоте, времени, 
пространственным параметрам и амплитуде [1-3]. 
Например, такой комплекс может включать в себя ши-
рокополосные и узкополосные помехи. Для борьбы с 
помехами в антенной решетке используются различные 
методы подавления, включая пространственное подав-
ление с помощью антенной решетки (АР), временное 
подавление при цифровой обработке сигналов, такие 
как фильтрация помех, многоканальная обработка сиг-
нала и ортогональное разделение частот [4-6]. 

Часто узкополосные помехи имеют широкий про-
странственный спектр и могут быть эффективно подав-
лены только в спектральной области, в то время как 
широкополосные помехи имеют узкий пространствен-
ный спектр и могут быть успешно устранены путем 
формирования «нулей» диаграммы направленности 
(ДН) АР в направлении на источники помех [7-10]. Функ-
ции различных компенсаторов распределяются между 
элементами комплекса для подавления узкополосных и 
широкополосных помех. Для устранения априорной не-

определенности параметров помех широко применяется 
адаптивная подстройка весовых коэффициентов АР, что 
приводит к изменению формы ДН АР во времени. Одна-
ко, при такой адаптации возникают мультипликативные 
искажения узкополосной помехи на выходе АР. Иссле-
дованы искажения сигнала, вызванные флюктуациями 
весовых коэффициентов в процессе адаптации гради-
ентным алгоритмом [4-6]. С целью более эффективной 
подстройки фаз элементов антенной решетки предло-
жены нелинейные алгоритмы фазовой адаптации [11, 
12], использующие измерение мощности выходных по-
мех. Поэтому важно сравнить алгоритмы фазовой адап-
тации при подавлении комплекса широкополосных и 
узкополосных помех. 

Иногда алгоритмы фазовой адаптации не обеспечи-
вают глобального минимума мощности помех на выходе 
АР. Поэтому представляет интерес модификация и 
сравнение эффективности подавления помех различ-
ными алгоритмами фазовой адаптации, которые отра-
жены в работах [13, 14]. Целью работы является повы-
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шение коэффициента подавления комплекса широко-
полосных и узкополосных помех за счет поиска гло-
бального минимума выходной мощности помех, а также 
уменьшения спектральных искажений узкополосной 
помехи в антенной решетке при использовании фазовой 
адаптации. 
Постановка задачи 

В алгоритмах фазовой адаптации, изложенных в ра-
ботах [11, 12], сигнал на выходе АР представлен в виде 
суммы сигнала от определенного n-го элемента АР и 
суммы сигналов от всех остальных 1N   элементов: 

φ φ ,nj j
nz E e E e 

   1, .., ,n N  где nЕ  – амплитуда сиг-

нала n-го элемента АР, Е – амплитуда сигналов всех 
остальных 1N   элементов АР. 

При значениях фаз n-го элемента АР n =

{0 ,90 ,180 }     или n = {0 ,90 ,270 }    амплитуды вы-

ходного сигнала 0 90 180, ,Е Е Е  или 0 90 270, ,Е Е Е  формиру-
ются путем сложения вектора сигнала n-го элемента АР 

φnj
n nE E e  после фазовой адаптации и вектора всех 

других элементов φ .iE E e 
    

Алгоритм адаптации включает последовательную 
перестройку значения фазы φn  и измерение выходной 

амплитуды помехи E  для каждого элемента АР 

1,.., .n N  Для малых значений амплитуды элемента 
АР ,nЕ Е  достаточную точность дает аппрокси- 
мация 

0( ) cos( ).z nE E E      
Необходимое условие экстремума выходной мощно-

сти помехи имеет вид: 

0
( )

sin( ),z
n

dE E
d


 


    

а достаточное условие минимума мощности помехи на 
выходе АР получено в работе [11] и равно 

ОПТ 0180 .φ φ   

Для определения начальной фазы 0φ  запишем си-
стему уравнений для исследуемого алгоритма фазовой 
адаптации. Система уравнений для алгоритма Щапо- 
ва Ю.М. [11] для трех значений фаз {0 ,90 ,180 }   имеет 
вид: 

0

90

18

0

0

0

0

 cosφ
 cos(φ 90  ) ,
 co .

,

s(φ 180 )

n

n

n

E E E
E E E
E E E







 

   

   
 

Решая систему уравнений, получаем значение 
начальной фазы 0φ : 

0 180 90

90 1
0

80

,
2

tg φ
E E E

E E







0 1800 180 90

0 180180
0

0

0 02φ
0

,
arctg π

1,
EE E E

E
E

EE E
 



  
 


   

 
. 

Аналогичная система уравнений для алгоритма Кур-
ганова В.В. и Джигана В.И. [12] для трех значений фаз 
{0 ,90 ,270 }    имеет вид: 

2 2 2
0
2 2 2
90
2 2 2
270
2 2 2

0 0

 2 cos γ ,

 2 cos(γ 90 ) ,

2 cos(γ  270 ) ,

  2 cosδψ.

n

n n

n

n n

n

n

E E E E E

E E E E E

E E E E E

E E E E E

 

 

 



  

    

    

  

 

Совместное решение полученных уравнений позво-
ляет определить значение фазы δψ  

2 2 2
90 270 0

90 270 0

0,
δψ 2 1 arccos

1, 2
n

n

n E E E E E
n E E E E

        
          

. 

Значение фазы ОПТφ 180 δψ   обеспечивает ми-
нимальную мощность помех на выходе АР.  

Изменение фазы и определение ее оптимального 
значения необходимо последовательно проводить для 
каждого из N  элементов АР. Совокупность этих опера-
ций составляет полный цикл адаптации. Далее полный 
цикл адаптации может повторяться для обновления 
настроек АР в соответствии с изменением сигнально-
помеховой обстановки. 

Алгоритмы фазовой адаптации, в том числе полу-
ченные в работах [11, 12], не могут гарантировать схо-
димость к глобальному минимуму мощности помех на 
выходе АР из-за многоэкстремальности целевой функ-
ции в многомерном пространстве. Поэтому оптимальное 
значение фазового распределения и мощность помех на 
выходе АР зависят от начального фазового распределе-
ния. Для получения глобального минимума помех пред-
лагается модификация алгоритма фазовой адаптации, 
использующая многократное формирование начальных 
условий в каждом из 1K  периодов полной адаптации и 
последующее определение минимальной мощности и 
оптимального значения фазы, которое обеспечивает 
наименьшую мощность помех на выходе АР. При 1 1K   
получаем немодифицированные варианты алгоритмов 
фазовой адаптации [11,12]. 

Начальное фазовое распределение может формиро-
ваться различными способами: 

1) с помощью датчика равномерно распределенных 
независимых случайных чисел 

0 0 1( )={φ ( ) 2π rand, 1,..., }, 1,..., ,nk k n N k K   φ  (1) 

2) равномерно с априорно заданным шагом 
2πφ
b

   

путем перебора всех возможных N
AK b  комбинаций 

фаз элементов АР 

0 0

1

π 2π( ) φ ( ) , 1,..., , 1,..., ,

1,..., .

n n nk k k n N k b
N N

k K

      
 



φ
 

Для каждого из 1K  вариантов начального фазового 
распределения производится полный цикл адаптации и 
определяется фазовое распределение в соответствии с 
алгоритмами [11, 12] ( ) {φ ( ), 1, ..., }nk k n N φ  и мощ-

ность помех 2
ВЫХ ВЫХ( ) ( ).P k E k  После этого можно 

определить оптимальное фазовое распределение: 

1

ОПТ ОПТ ВЫХ( )
1,...,

{φ , 1,..., } arg min ( ).n k
k K

n N P k


  
φ

φ  
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Таким образом, цикл полной адаптации модифици-
рованного алгоритма состоит из 1K  циклов полной 
адаптации немодифицированного алгоритма. Далее 
циклы полной адаптации могут повторяться для обнов-
ления настроек АР. В связи с переключением фаз эле-
ментов АР в момент окончания цикла полной адаптации 
возникает изменения ДН и, следовательно, искажаются 
спектры узкополосных помех и сигналов. В результате 
возникает необходимость выбора времени измерения 
мощности помехи ,T  числа циклов адаптации 1 ,K  чис-

ла циклов полной фазовой адаптации AK  таким обра-
зом, чтобы на выходе компенсатора спектр сигнала не 
перекрывался со спектром узкополосной помех 

Результаты моделирования 

Исследование влияния алгоритма фазовой адапта-
ции на спектральные характеристики узкополосной по-
мехи и эффективность модифицированного алгоритма 
фазовой адаптации производится методом компьютер-
ного моделирования. Пусть линейная эквидистантная 
АР состоит из 5N   элементов расположенных на рас-

стоянии 
λ
2

d   друг от друга; λ  – длина волны. Примем 

для моделирования следующие значения параметров 
помех: число источников широкополосных помех 

2,M   угловые координаты помех ш1α 10 ,   

ш2α 20 ,   источник узкополосной помехи расположен в 

направлении с угловой координатой уα 0 ,   отношение 

широкополосная помеха-шум ВХ
ш

ШУМ

10 дБ.
P

q
P

   

Для исследования спектральных искажений узкопо-
лосной помехи возьмем алгоритм фазовой адаптации 
Ю.М. Щапова [11]. На рис. 1 а приведен нормированный 

спектр гармонической узкополосной помехи на выходе 
компенсатора широкополосной помехи с фазовой адап-
тацией немодифицированным алгоритмом для 15.AК   
Для модифицированного алгоритма (рис. 1 б) число цик-
лов полной адаптации равно 3,AК   а в каждом цикле 
реализуется 1 5К   циклов адаптации со случайным 
начальным фазовым распределением. Полагается, что 
измерение выходной мощности помехи производится 
без ошибок. Вследствие модуляции ДН АР в спектре 
узкополосной помехи появляются максимумы на часто-

тах 1
1 ,
3

f T   2
1 ,

3
f T

N
   3

1 ,
3 A

f T
NK

   4
1

1 ,
3

f T
NK

   

а также увеличивается уровень спектра между этими 
максимумами. Можно отметить увеличение ширины по-
лосы частот на гармониках спектра, что вызвано случай-
ным изменением начального фазового распределения в 
модифицированном алгоритме фазовой адаптации. 

Рассмотрим эффективность компенсации широкопо-
лосной помехи, используя коэффициент подавления 
помехи. Так как результат фазовой адаптации зависит 
от начального фазового распределения, то производит-
ся усреднение коэффициента подавления помехи по 
реализациям начального фазового распределения 

П ВХ ВЫХ/ .К P P  Число реализаций при усреднении вы-
брано достаточно большим, чтобы погрешности моде-
лирования не были заметны на рисунке. Мощности по-
мех определяются направлением на источник помехи и 
величиной диаграммы направленности в этом направ-
лении на данном этапе адаптации.  

На рис. 2 приведены зависимости коэффициентов 
подавления широкополосной помехи от номера цикла 
полной адаптации немодифицированного алгоритма для 
немодифицированного и модифицированного алгорит-
мов при 1 10,К   а число отсчетов при измерении мощ-
ности помехи равно 10. 

 
a) немодифицированный алгоритм б) модифицированный алгоритм с начальной фазой (1) 

Рис. 1. Спектр узкополосной помехи на выходе АР 
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Рис. 2. Коэффициент подавления  

широкополосной помехи АР  
Рис. 3. Влияние начального фазового распределения  

на коэффициент подавления 

На рис. 3 приведены коэффициенты подавления ши-
рокополосной помехи с использованием модифициро-
ванного алгоритма фазовой адаптации при случайном 
(1) и равномерном (2) начальном фазовом распределе-
нии. Равномерное фазовое распределение дает боль-
ше на 0,5…1,0 дБ коэффициент подавления помехи. 

На рис. 4 приведены зависимости коэффициента 
подавления широкополосной помехи от отношения ши-
рокополосная помеха-шум для немодифицированного и 
модифицированного алгоритмов. Выигрыш от примене-
ния модифицированного алгоритма фазовой адаптации 
увеличивается с увеличением помеха-шум и достигает 
5 дБ. 

 
Рис. 4. Зависимость коэффициента подавления широкопо-
лосной помехи от отношения широкополосная помеха-шум 

Заключение 

Результаты анализа показывают, что изменение 
диаграммы направленности АР при фазовой адаптации 
для подавления широкополосной помехи искажает 
спектр узкополосной помехи, приводит к появлению 
максимумов спектра на определенных частотах и уве-
личению уровня спектра между этими максимумами. 
Положение максимумов спектра зависят от времени 
измерения мощности помехи, числа элементов АР, чис-
ла циклов адаптации. Изменяя параметры адаптации 
можно достигнуть компромисса между подавлением 

узкополосной помехи и выделения полезного сигнала. 
Проведенное моделирование показало, что модифи-

цированный алгоритм обеспечивает сходимость выход-
ной мощности помехи к глобальному минимуму. Выигрыш 
от применения модифицированного алгоритма по срав-
нению с немодифицированным увеличивается с увеличе-
нием числа циклов адаптации и достигает 5…7 дБ и бо-
лее. Вместе с тем результат работы модифицированного 
алгоритма формируется только в конце всего времени 
адаптации, что может привести к недопустимым задерж-
кам в некоторых сценариях использования. 

Необходимо отметить, что искажение узкополосной 
помехи и сигнала в процессе фазовой адаптации 
уменьшает потенциальную помехоустойчивость. Поэто-
му при технической реализации целесообразно преду-
смотреть возможность разделения во времени процесса 
адаптации и приема полезного сигнала. Другим направ-
лением совершенствования адаптивного компенсатора 
помехи является использование двухпроцессорной 
структуры: один процессор осуществляет компенсацию 
помехи и выделение полезного сигнала, а второй про-
цессор производит адаптивную подстройку фаз первого 
процессора. 
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М.: Изд-во «Горячая линия-Телеком», 2023 г. 178 с.: ил. 

Рассмотрены вопросы повышения информативности 
бортового комплекса обороны летательного аппарата для 
увеличения эффективности его защиты от управляемого 
ракетного оружия за счет согласованного помехового, 
маневренного и огневого противодействия. Изложены и 
систематизированы основные проблемы по защите лета-
тельного аппарата от управляемых средств поражения, а 
также рассмотрены основные пути повышения эффектив-
ности его защиты от них. Даны оценочные расчеты отра-
жательных свойств головок самонаведения управляемых 
ракет класса «воздух-воздух» и «земля-воздух», как объ-
ектов радиолокационного наблюдения. Представлено 
описание и проведен анализ результатов полунатурного 
экспериментального  исследования.  На  основе векторно- 

алгебраического подхода к формализации  задач определения координат объектов в многопози-
ционной измерительной системе проведен синтез алгоритма оценки декартовых координат ата-
кующей ракеты по суммарно-дальномерной информации.  

Для специалистов, занимающихся вопросами защиты летательных аппаратов, научных ра-
ботников и инженеров. Может быть полезна аспирантам и студентам вузов. 
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На основе корреляционных свойств и приведенных алгоритмов 
обнаружения многочастотных радиолокационных сигналов проведен 
анализ характеристик обнаружения многоканальных по доплеровской 
частоте систем обнаружения многочастотных сигналов для различ-
ных характеров межпериодной обработки (оптимальной или квази-
оптимальной) в частотных каналах. Многоканальное построение 
систем при обнаружении цели с неизвестной скоростью приводит к 
раздельному обнаружению в каждом частотном канале. Использова-
ние метода собственных значений матриц позволило преобразовать 
характеристическую функцию выходной (решающей) статистики к 
удобному для интегрирования виду и получить расчетные выражения 
для вероятностей ложной тревоги и правильного обнаружения, с 
помощью которых определяются искомые характеристики обнару-
жения. Установлены, в частности, выигрыши в пороговом отноше-
нии сигнал/шум системы обнаружения многочастотного сигнала, 
инвариантной в каждом частотном канале к доплеровским сдвигам 
фаз, по сравнению с известной системой обнаружения и по сравне-
нию с многоканальной по доплеровской частоте системой. При этом 
достигаются энергетические выигрыши по сравнению с одноча-
стотными системами межпериодной обработки. Анализ эффектив-
ности оптимальных систем позволяет установить предельные воз-
можности обнаружения сигнала от цели для данного класса систем. 
Сравнительный анализ многоканальных систем обнаружения показы-
вает, что предложенная система квазиоптимального обнаружения 
на основе одноканального когерентного накопления хотя и уступает 
в пороговом отношении сигнал/шум оптимальной системе, но в от-
личии от нее является технически реализуемой. 

УДК 621.391:621.396.96 

АНАЛИЗ МНОГОКАНАЛЬНЫХ ОБНАРУЖИТЕЛЕЙ МНОГОЧАСТОТНЫХ СИГНАЛОВ 

Попов Д.И., д.т.н., профессор кафедры радиотехнических систем Рязанского государственного радиотехничес-
кого университета имени В.Ф. Уткина, e-mail: adop@mail.ru 

ANALYSIS OF MULTICHANNEL DETECTORS MULTI-FREQUENCY SIGNALS 

Popov D.I. 
Based on the correlation properties and the above algorithms for detecting multi-frequency radar signals, the analysis of the detec-
tion characteristics of multi-channel Doppler frequency detection systems for multi-frequency signals for various types of interperiod 
processing (optimal or quasi-optimal) in frequency channels is carried out. The multichannel construction of systems when detecting 
a target at an unknown speed leads to separate detection in each frequency channel. The use of the matrix eigenvalue method 
made it possible to transform the characteristic function of the output (decisive) statistics to a form convenient for integration and ob-
tain calculated expressions for the probabilities of false alarm and correct detection, with the help of which the desired detection 
characteristics are determined. In particular, the gains in the signal-to-noise threshold ratio of the multi-frequency signal detection 
system, invariant in each frequency channel to Doppler phase shifts, are established in comparison with the known detection sys-
tem and in comparison with the multi-channel Doppler frequency system. At the same time, energy gains are achieved in compari-
son with single-frequency interperiod processing systems. The analysis of the effectiveness of optimal systems makes it possible to 
establish the maximum detection capabilities of the target signal for this class of systems. A comparative analysis of multichannel 
detection systems shows that the proposed quasi-optimal detection system based on single-channel coherent accumulation, alt-
hough inferior in threshold signal-to-noise ratio to the optical system, but unlike it is technically feasible. 

Key words: detection algorithm, analysis, Doppler phase, multi-frequency signal, block diagrams, radial velocity of 
the target, detection characteristic. 
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анализ, доплеровская фаза, многочастотный 
сигнал, структурные схемы, радиальная ско-
рость цели, характеристика обнаружения. 

Введение 

Когерентно-импульсные радиолокационные 
системы нашли применение для решения ши-
рокого круга задач гражданского и оборонного 
характера, включающих обнаружение и изме-
рение координат целей [1-4]. При этом априор-
ная неопределенность корреляционных харак-
теристик пассивных помех существенно за-
трудняет реализацию эффективного обнаруже-
ния движущихся целей, что стимулирует инно-
вационное развитие радиолокационных систем 
и методов обработки радиолокационных сигна-
лов. Преодоление априорной неопределенно-
сти параметров помехи основывается на мето-
дах адаптации к неизвестным корреляционным 
параметрам помехи, что приводит, в частности, 
к алгоритмам адаптивного режектирования по-
мехи с комплексными весовыми коэффициен-
тами и соответствующим адаптивным ре-
жекторным фильтрам (АРФ) [5]. Реализация 
данных АРФ в цифровом виде требует высоко-
го быстродействия выполнения арифметиче-
ских операций. Избежать указанных трудностей 
можно путем предварительной компенсации 
доплеровского сдвига фазы помехи. В работах [6, 
7] синтезированы алгоритмы оценивания и предложены 
принципы построения и структурные схемы автокомпен-
саторов доплеровской фазы пассивных помех с прямой 

и обратной связью. Особенности адаптации к корреля-
ционным свойствам помехи на выходе автокомпенсато-
ра и последующего ее режектирования рассмотрены в 
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работе [8]. Определенное упрощение процедуры адап-
тации достигается в АРФ каскадного типа [9]. Другим 
вариантом упрощения процедуры адаптации является 
переход от комплексных весовых коэффициентов к дей-
ствительным, что ограничивает область целесообразно-
го применения соответствующих АРФ при ограниченной 
и сравнительно малой в зависимости от порядка филь-
тра и ожидаемых параметров помехи величине ее до-
плеровской скорости [10]. Компромиссное решение до-
стигается в фильтрах с частичной адаптацией к допле-
ровской фазе помехи и оптимизацией характеристик 
режекторных фильтров в априорном диапазоне измене-
ния спектрально-корреляционных параметров помехи 
[11]. Повышение эффективности нерекурсивных ре-
жекторных фильтров высоких порядков достигается при 
оптимизации их параметров по вероятностному крите-
рию [12]. 

При измерении координат движущихся целей акту-
альной задачей является измерение радиальной скоро-
сти (частоты), основанное на измерении доплеровского 
сдвига частоты сигнала [13-16]. Для исключения отсче-
тов по шумам измерение должно быть совместным с 
обнаружением. Совместное обнаружение-измерение 
пачки когерентных радиоимпульсов при неизвестной 
доплеровской частоте основано на многоканальной 
фильтрации, позволяющей измерять частоту по номеру 
канала с максимальной величиной выходного сигнала 
[13-14]. 

При совместном измерении времени запаздывания 
(дальности) и частоты (радиальной скорости) возникают 
известные противоречия между условиями однозначно-
го измерения данных координат. В плане преодоления 
данных противоречий заслуживают внимания многоча-
стотные сигналы, применение которых позволяет повы-
сить эффективность обнаружения отраженных сигналов 
и дальность действия радиолокатора. 

В работе [17] синтезированы алгоритмы и соответ-
ствующие им системы оптимальной и квазиоптималь-
ной обработки многочастотных сигналов. Представляет 
интерес сравнительный анализ эффективности обнару-
жения в предложенных и известных системах, начиная с 
системы оптимальной обработки, указывающей теоре-
тический предел при обработке многочастотных сигна-
лов. В данной статье анализ ограничивается многока-
нальными по доплеровской частоте системами обнару-
жения многочастотных сигналов. 

Алгоритм оптимального обнаружения 

В результате внутрипериодной обработки для каж-
дой из частотных компонент, представляющих собой 
когерентные пачки радиоимпульсов, образующих с 
внутренним шумом приемника аддитивную смесь, полу-
чаем последовательность N  цифровых отсчетов ком-

плексных огибающих ( ) ( ) ( )i ,l l l
j j jU x y   следующих через 

период повторения T  и образующих совокупность век-
торов 1{U } {U ,..., U },l L  где вектор-столбец 

( ) TU { } ,l
l jU  1, ,j N  1, ,l L  L  – число используе-

мых частотных каналов. Учитывая, что полезный сигнал 
и шум являются нормальными случайными процессами, 

совместное распределение величин ( )l
jU  определяется 

N L -мерным нормальным распределением. При усло-
вии статистической независимости сигналов в каждом 
частотном канале, что обеспечивается соответствую-
щим разносом несущих частот, искомое распределение 
записывается в виде произведений плотностей вероят-
ностей для каждого частотного канала [17], а элементы 
корреляционной матрицы для суммы сигнала и шума 

сш с ш
l l l lq R R R  и диагональной матрицы для одного 

шума ш ш Il  R R  соответственно имеют вид: 
   сш с i( )ш ( , )e ,ll l j k

jk l jk jk l l jkR q R R q j k       ш ,jk jkR   

где lq  – отношение сигнал/шум для l -го частотного ка-

нала; ( , )l j k  – коэффициенты межпериодной корреля-

ции сигнала; l  – доплеровские сдвиги фаз сигнала за 

период повторения T  в l -м частотном канале, причем 
,l l lr   где 1/ 1l lr f f   – отношение несущих частот 

l -го и 1-го частотных каналов; jk  – символ Кронекера. 

Алгоритм оптимального обнаружения определяется 
путем вычисления отношения правдоподобия [17]. При 
этом для обнаружения отраженного сигнала достаточно 
сравнить с пороговым уровнем 0u  величину: 

T* ( ) ( )* ( )
0

1 1 1 1

L L L N
l l l

l l l l jk j k
l l l k

u u Q U U u
   

     U Q U ,  (1) 

где сш
l l Q I W  – матрица обработки для l -го частот-

ного канала, элементы которой ( ) сш( )l l
jk jk jkQ W  ; cш

lW  – 

матрица, обратная соответствующей матрице сш ,lR  при-

чем i( )сш( ) (1/ ) ( , )e lj kl
jk l lW q w j k  . 

Алгоритм (1) определяет структуру оптимального об-
наружителя многочастотных сигналов (рис. 1, где ПБ – 
пороговый блок), в соответствии с которой в каждом ча-
стотном канале необходимо осуществлять весовое сум-
мирование попарных произведений входных величин 

( )l
jU  с последующим суммированием результатов обра-

ботки всех частотных каналов. Причем весовые коэф-
фициенты зависят от корреляционных свойств сигнала и 
шума и доплеровского смещения частоты, которое в 
данном случае предполагается известным. 

Анализ алгоритма оптимального обнаружения 

Для расчета характеристик обнаружения необходимо 
найти распределение случайной величины ,u  получае-
мой на выходе системы оптимальной обработки много-
частотного сигнала (рис. 1). При этом будем использо-
вать универсальную методику анализа на основе метода 
характеристических функций [18]. Характеристическая 
функция величины u  при нормальном распределении 
вектора lU  определяется как: 

 

  1

1 1

i exp(i )

exp(i ) det( 2i ) .

u

L L

l l l
l l

t tu

tu t 

 

  

    I R Q
 (2) 

Плотность вероятности величины u  определяется 
при помощи преобразования Фурье характеристической 
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функции (2): 

  1 (i )exp( i )d
2 uw u t tu t






   .   (3) 

 
Рис. 1. Структурная схема оптимального обнаружителя 

многочастотных сигналов 

Дальнейший анализ зависит от метода приведения 
определителя в подынтегральном выражении к более 
удобному для исследования виду. Используем для этой 
цели метод собственных значений [18]. Тогда характе-
ристическую функцию (2) можно представить в виде: 

 
1

( )

1 1 1

i (i ) (1 2i )
L L N

l
u ut j

l l j

t t t


  

 
     

 
  ,   (4) 

где ( )l
j  – собственные значения матриц ,l lR Q  1, .l L  

Точное выражение для искомой плотности вероят-
ности ( )w u  получается при интегрировании в соотно-
шении (3) с использованием метода вычетов и с учетом 
выражения (4). При этом необходимо учитывать, что 
собственные значения являются кратными ( ) ,l

j j   

1, ,l L  причем кратность числа j  равна .L  Тогда 

вероятность превышения порога 0u  величиной u  мо-
жет быть представлена в виде: 

0

0( ) ( )d
u

P u u w u u


    

1
1 0

1
11

1 d exp 1 ,
( 1)! d

L
L NK

L n
jl

nj j jj
n j

u
L




 










 
                   

      (5) 

где K  – число различных положительных собственных 
значений матриц ,l lR Q  не равных нулю. 

Использование в (5) собственных значений матриц 
ш ,l lR Q Q  1, ,l L  приводит к вычислению вероятно-

сти ложной тревоги ,F  а собственных значений матриц 
cш cш cш c( )l l l l l lq  R Q R I W R  – вероятности правильно-

го обнаружения D . 
На практике скорость движения цели является неиз-

вестной, что предполагает многоканальное построение 
алгоритма обработки в каждом частотном канале. При 
этом интервал значений фазы [ , ]   разбивается на 
M  подынтервалов, каждому из которых соответствует 
доплеровский канал, настроенный на величину 

( ) ( 1),l
m m m       где 2 / M    – интервал 

неопределенности величины l  в каждом допплеров-

ском канале. Тогда алгоритм обработки в l -м частотном 
канале имеет вид: 

  * ( ) ( )* ( ) ( )
0

, 1
,

1, , 1, ,

N
l T lm l l l

m l lm l jk j k m
j k

u Q U U u

l L m M


  

 

U Q U
          (6) 

где элементы матрицы обработки 
i( )( ) сш( ) (1/ ) ( , )e mj klm lm

jk jk jk jk l lQ W q w j k       , 

В связи с тем, что отраженный от движущейся цели 
сигнал попадает в различные доплеровские каналы каж-
дого из частотных каналов, объединение последних по-
средством линейного суммирования не представляется 
возможным. Это приводит к необходимости раздельного 
обнаружения в каждом частотном канале путем сравне-
ния с пороговым уровнем обнаружения ( )

0
l
mu  в каждом 

доплеровском канале величин ( )l
mu  (рис. 2), учитывая, 

что доплеровские каналы системы обработки инвари-
антны относительно некоррелированного (внутреннего) 
шума, пороговые уровни обнаружения ( ) ( )

0 0 ,l l
mu u  а веро-

ятности ложной тревоги одинаковы и равны 1 .lF  Веро-
ятности правильного обнаружения в частотных каналах 

lD  зависят от соответствующих расстроек между вели-

чинами l  и ближайшими к ним значениями ( )l
m m  . 

 
Рис. 2. Структурная схема l -го канала обнаружителя  

многочастотных сигналов 

Для определения вероятностей 1lF  и lD  находим 

характеристическую функцию величины  l
mu  и применя-

ем метод собственных значений: 
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где ( )lm
j  – собственные значения матрицы l lmR Q . 

Последующие вычисления интеграла (3) и вероятно-
сти превышения порога 0u  величиной ( )l

mu  с учетом не-

кратных собственных значений ( )lm
j  приводят к выраже-

нию: 
1

( )
( ) 0

0 ( ) ( )
11

( ) exp 1
lmNK

l n
m lm lm

nj j j
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  ,   (7) 

по которому вычисляются вероятности 1lF  и lD  при ис-

пользовании собственных значений ( )lm
j  соответствен-

но матриц ш
lm lmR Q Q  и cш cш cш( )l lm l lm R Q R I W . 

Вероятность ложной тревоги в каждом доплеровском 
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канале 1 1lF F  связана с вероятностью ложной трево-
ги F  для всей многоканальной системы: 

1 1 1
1

1 (1 ) 1 (1 )
L

M LM
l

l

F F F LMF


       .   (8) 

Из (8) следует, что 1 / .F F LM  При условии стати-
стической независимости сигналов в каждом частотном 
канале вероятность пропуска сигнала от цели одновре-

менно во всех частотных каналах равна 
1

(1 ).
L

l
l

D


  

Тогда вероятность правильного обнаружения сигнала 
хотя бы в одном частотном канале определяется как: 

1

1 (1 ).
L

l
l

D D


     (9) 

На рис. 3 приведены характеристики обнаружения 
системы обработки по алгоритму (1) (сплошные линии), 
рассчитанные в соответствии с (5), и многоканальной 
системы по алгоритму (6) (штриховые кривые), рассчи-
танные в соответствии с выражениями (7)-(9) при 

.l m   Расчеты соответствуют 610 ,F   M N 

20,  отношению несущих частот 2 2 1/ 0,95r f f   и 
равномерному распределению излучаемой мощности 
между частотными каналами, при котором / ,lq q L  
где q  – отношение суммарной мощности многочастотно-
го сигнала к шуму. Кроме того, при расчете использова-
лись совместные флуктуации сигнала ( ( , ) 1),l j k   кото-
рые являются предельным случаем медленных флуктуа-
ций, описываемых экспоненциальной функцией корреля-
ции ( , ) exp- .l lj k f T j k     Отличия в величине поро-
говых отношений сигнал/шум для обеих моделей флук-
туаций при нормированной ширине спектра 0,01,lf T   

0,9D   и 1L   не превосходит долей децибела. Из 
сравнения сплошных и штриховых кривых на рис. 3 сле-
дует, что обусловленное априорной неопределенностью 
величин l  многоканальное построение системы обра-
ботки приводит к незначительным (менее 0,4 дБ) проиг-
рышам в величине порогового отношения сигнал/шум. 
Аналогичная ситуация имеет место и при 2.L   

 
Рис. 3. Характеристики обнаружения  

многочастотных сигналов 

Применение многочастотного сигнала в области 
больших вероятностей 0,5,D   как видно из приведен-
ных кривых, позволяет уменьшить известные потери, 
присущие медленно флуктуирующему сигналу. Это 
объясняется тем, что вероятность одновременного за-

мирания на нескольких частотах оказывается меньше, 
чем на одной частоте. Так как при статистической неза-
висимости отраженных компонент многочастотного сиг-
нала максимумы диаграмм вторичного излучения цели 
на различных частотах смещены друг относительно дру-
га, что приводит к уменьшению изрезанности суммарной 
диаграммы вторичного излучения и, следовательно, к 
уменьшению относительной величины флуктуаций от-
раженного сигнала. 

Анализ алгоритма квазиоптимального обнаружения 
Весовые коэффициенты в алгоритмах (1) и (6) зави-

сят от априорно неизвестных корреляционных свойств 
сигнала и доплеровского смещения частоты (скорости 
цели), что вызывает известные трудности при реализа-
ции оптимальных алгоритмов. В связи с этим представ-
ляет интерес многоканальный квазиоптимальный алго-
ритм [17]: 
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   (10) 

где ( )* ( )

2
,

N
l l

l j l j
j

X U U


  элементы матриц обработки 

i( )
1, e ,mlm

j jQ 
   i( )

, 1 e ,mlm
j jQ 

   остальные элементы равны 0. 

Структурная схема многоканального обнаружителя 
на основе алгоритма (10) в каждом частотном канале 
реализуется на основе одноканального когерентного 
накопления попарных произведений поступающих от-
счетов (см. рис. 1 в работе [17]). Расчет характеристик 
обнаружения такой системы осуществляется в соответ-
ствии с выражениями (7)-(9) при выше приведенных 
элементах матриц обработки. 

Для сравнительного анализа представляет интерес 
система на основе многоканального когерентного накоп-
ления поступающих отсчетов, алгоритм обработки кото-
рой в l -м частотном канале имеет вид: 

2
i ( )

1
e l

N
j l

l j
j

u U



  .   (11) 

При неизвестной скорости цели данный алгоритм об-
работки реализуется в виде N -канального построения в 
каждом частотном канале, что приводит к необходимо-
сти раздельного сравнения с пороговым уровнем вели-
чин ( ) ,l

mu  1, ,l L  1, .m N  Эффективность такой систе-
мы определяется величиной порогового отношения сиг-
нал/шум: 

1/

log( / ) 1
log(1 (1 ) )L

L F LNq
N D
 

    
. 

На рис. 4 приведены зависимости порогового отношения 
сигнал/шум от числа частотных каналов L  для рассматри-
ваемых многоканальных по доплеровской частоте систем 
обнаружения многочастотного сигнала при 0,9,D   

,M N  l m   и тех же значениях F  и .N  Кривая 1 со-
ответствует оптимальной системе обработки на основе ал-
горитма (6), 2 – системе на основе алгоритма (11), 3 – квази-
оптимальной системе на основе алгоритма (10). 
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Рис. 4. Зависимости порогового отношения сигнал/шум  

от числа частотных каналов 

Полученные зависимости ( )q L  для многоканальных 
систем обнаружения многочастотных сигналов имеют 
минимумы в пороговом отношении сигнал/шум, которые 
соответствуют оптимальному числу частотных каналов 

2...4.L   При этом для рассматриваемых систем эти 
минимумы смещены в зависимости от характера обра-
ботки в частотных каналах. Система квазиоптимальной 
обработки многочастотного сигнала (кривая 3) при 

2...4L   имеет выигрыш в пороговом отношении сиг-
нал/шум 3...3,5 дБ по сравнению с обработкой одноча-
стотного сигнала ( 1),L   а по сравнению с системой 
многоканального накопления (кривая 2) имеются незна-
чительные потери в эффективности обнаружения, кото-
рые не превышают 1 дБ при 1...3,L   однако, техниче-
ская реализация системы многоканального накопления 
является более сложной. Максимальный выигрыш в 
пороговом отношении сигнал/шум по сравнению с ква-
зиоптимальными системами обработки (кривые 2 и 3) 
соответственно 1,5...2,5 дБ обеспечивает оптимальная 
система (кривая 1), которая в силу известных затрудне-
ний практически не реализуема. 

 
Рис. 5. Зависимости порогового отношения сигнал/шум  

от значения доплеровской фазы 

На рис. 5 приведены зависимости порогового отноше-
ния сигнал/шум от значения доплеровской фазы l  для 
системы обнаружения на основе алгоритма (10) при 2,L   
прежних значениях ,D  ,N  F  и различном числе допле-
ровских каналов .M  Минимумы кривых соответствуют 
условию .l m   В остальных случаях имеют место меж-
канальные потери, не превосходящие 0,5 дБ при M   

20.N   При сокращении числа каналов ( / 2M N   

10)  межканальные потери увеличиваются до 1 дБ.  

Заключение 
Таким образом, многоканальное построение систем при об-

наружении цели с неизвестной скоростью приводит к раздель-
ному обнаружению в каждом частотном канале. При этом до-
стигаются энергетические выигрыши по сравнению с одноча-
стотными системами межпериодной обработки. Анализ эффек-
тивности оптимальных систем позволяет установить предель-
ные возможности обнаружения сигнала от цели для данного 
класса систем. Сравнительный анализ многоканальных систем 
обработки показывает, что предложенная в работе [17] система 
квазиоптимальной обработки на основе одноканального коге-
рентного накопления хотя и уступает в пороговом отношении 
сигнал/шум оптимальной системе, но в отличии от нее является 
технически реализуемой. 
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Предложен алгоритм адаптации первичных кодеков к шумам и ис-
кажениям в канале связи. Рассмотрены алгоритмы адаптации пер-
вичных кодеков речевых сигналов. Предложены алгоритмы адапта-
ции при действии помех в канале связи с целью обеспечения опти-
мального соотношения качества восстановленной речи при мини-
мальной скорости передачи на основе теоремы В.А. Котельникова и 
предложенной модификации алгоритма Хургина-Яковлева.  

Показано, что применение модификации алгоритма Хургина-
Яковлева при раздельном кодировании отсчетов сигнала и производ-
ной позволяет увеличить качество восстановленной речи на 
0,5…1,2 балл согласно ГОСТ Р 50840-95 по сравнению с аналогич-
ными неадаптивными кодеками на основе теоремы В.А. Котельни-
кова или возможность снижения требуемой скорости передачи на 
15…30 % для программно-конфигурируемых радиосистем приема, 
передачи и обработки информации.  

УДК 621.395 

АДАПТАЦИЯ КОДЕКОВ РЕЧЕВЫХ СИГНАЛОВ НА ОСНОВЕ ТЕОРЕМЫ  
В.А. КОТЕЛЬНИКОВА И МОДИФИКАЦИИ АЛГОРИТМА ХУРГИНА-ЯКОВЛЕВА  
К ШУМАМ В КАНАЛЕ СВЯЗИ 

Дмитриев В.Т., к.т.н., доцент, зав. кафедрой РУС РГРТУ, e-mail: vol77@rambler.ru 

ADAPTATION OF CODECS OF SPEECH SIGNALS ON THE BASIS OF THEOREM  
V.A. KOTELNIKOV AND MODIFICATIONS OF THE KHURGIN-YAKOVLEV ALGORITHM 
TO NOISE IN THE COMMUNICATION CHANNEL 

Dmitriev V.T. 
An algorithm for adapting primary codecs to noise and distortion in a communication channel is proposed. Algorithms of adaptation 
of primary codecs of speech signals are considered. Adaptation algorithms are proposed under the influence of interference in the 
communication channel in order to ensure the optimal ratio of the quality of the restored speech at the minimum transmission rate 
based on the theorem of V.A. Kotelnikov and the proposed modification of the Khurgin-Yakovlev algorithm. 
It is shown that the use of a modification of the Khurgin-Yakovlev algorithm with separate coding of signal samples and derivative al-
lows to increase the quality of the restored speech by 0.5 ... 1.2 points according to GOST R 50840-95 compared to similar non-
adaptive codecs based on V.A. Kotelnikov or the possibility of reducing the required transmission rate by 15 ... 30 % for software-
defined radio systems for receiving, transmitting and processing information. 

Key words: speech signals, primary codec, software-defined systems, codec adaptation, reception and transmission 
of information, signal processing, acoustic noise, interference, communication channel. 
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ный кодек, программно-конфигурируемые си-
стемы, адаптация кодека, прием и передача 
информации, обработка сигналов, акустические 
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Введение 

В радиотехнических системах приема, пере-
дачи и обработки информации необходим раци-
ональный выбор алгоритмов первичного коди-
рования речевых сигналов (РС), обладающих 
возможностью более гибкой перестройки скоро-
сти передаваемой информации как с целью со-
хранения качества восстановленной речи на 
приеме, так и с целью поддержания постоянной 
скорости при необходимости изменения пара-
метров помехоустойчивого кодека при действии 
помех различной интенсивности в канале связи.  

В настоящее время распространение адаптивных 
кодеков РС обусловлено переходом на системы с ком-
мутацией пакетов, которые не требуют применения 
первичных кодеков с постоянной скоростью передачи, 
как в системах с коммутацией каналов. Это обстоятель-
ство обуславливает актуальность адаптивных кодеков 
РС, которые имеют набор скоростей передачи и обла-
дают возможностью их адаптивной перестройки. К та-
ким кодекам можно отнести кодеки AMR, обеспечиваю-
щего возможность перестройки скорости от 4,7 до 12,2 
кбит/с, кодек стандарта G722.2 при скоростях передачи 
РС от 1,2 до 2,4 кбит/с, кодек стандарта G729.1 при ско-
ростях передачи от 8 до 32 кбит/с и многие другие стан-
дарты и алгоритмы первичного кодирования РС [1…4]. 
Наиболее широкое распространение данные стандарты 
получили в системах сотовой связи, как в наиболее ди-

намично развивающейся области телекоммуникацион-
ных технологий [5, 6].  

Для более гибкой адаптации первичных кодеков РС 
для систем приема, передачи и обработки информации 
возможно использование модификации алгоритма Хур-
гина-Яковлева, рассматривающее представление сигна-
ла в виде прореженных отсчетов сигнала и его произ-
водных [7, 8]. Применение данного представления поз-
волит повысить помехоустойчивость передаваемой ин-
формации и качество восстановленной речи на приеме, 
обеспечит возможность параллельной обработки, а так-
же более простую реализацию синтезирующих филь-
тров. В [8] показано, что при использовании данного 
представления возможно более гибко изменять скорость 
передачи в системах передачи РС за счет раздельного 
кодирования прореженных отсчетов сигнала и произ-
водной. 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2023 

 
 

55

Цель данной статьи является разработка алгоритма 
адаптации первичных кодеков РС на основе теоремы 
В.А. Котельникова и модификации алгоритма Хургина-
Яковлева к помехам и искажениям в канале связи.  

Методы адаптации кодеков речевых сигналов  
с переменной скоростью 

Рассмотри основные методы построения адаптив-
ных кодеков РС с переменной скоростью передачи ин-
формации. Наиболее простой из них за счет использо-
вания алгоритма VAD [3], действие которой основано на 
выявлении и исключении пауз в разговоре. Применение 
данного алгоритма позволяет сократить скорость пере-
дачи до 30 %. При этом в течении времени разговора 
передаются различное количество бит и для выравни-
вания скорости передачи необходима задержка не-
скольких кадров.  

При воздействии помех в канале связи возможна 
совместная адаптация алгоритмов первичного и поме-
хоустойчивого кодирования. Совместная адаптация 
двух данных кодеров обеспечит не только выбор опти-
мального соотношения скорость/качество необходимого 
для пользователей данных сетей, но и возможности 
улучшения качества речи в данных системах при дей-
ствии различного рода помех за счет подбора наилуч-
ших сочетаний кодеков. Адаптация параметров первич-
ного и помехоустойчивого кодера к помехам и искаже-
ниям в канале связи обеспечивает повышение помехо-
устойчивости передаваемого по каналу связи речевого 
трафика при незначительных изменениях скорости пе-
редачи, а также сохранение приемлемого качества вос-
становленной речи в случае действия помех в радиоси-
стемах приема, передачи и обработки информации.  

Необходимо найти оптимальное сочетание между 
алгоритмом первичного и помехоустойчивого кодирова-
ния при перегрузках, возникающих в сетях связи, чтобы 
снизить нагрузку на канал связи и исключить потери 
пакетов при незначительном снижении качества речи на 
выходе системы связи. Задача выбора такого сочетания 
впервые обоснована как оптимизационная задача 
выбора первичного и канального кодирования в [9]. 
Возможные варианты решения данной проблемы при 
высоких скоростях передачи проанализированы в рабо-
тах [10, 11]. При этом необходимо выбрать наиболее 
помехоустойчивый алгоритм первичного кодирования.  

Рассмотрим алгоритм адаптации первичного кодека к 
помехам в канале связи, когда при увеличении вероятно-
сти ошибок в канале связи возможно частично компенси-
ровать качество восстановленной речи за счет примене-
ния алгоритмов первичного кодирования с большей из-
быточностью или с большей сложностью реализации, 
обеспечивающий лучшее качество на выходе.  

Адаптация первичных кодеков речевых сигналов  
на основе теоремы В.А. Котельникова  
к помехам в канале связи 

Для построения адаптивных первичных кодеков на 
основе теоремы В.А. Котельникова необходимо прове-
сти исследование воздействия помех в канале связи, 
обеспечивающих вероятность ошибки Рош на качество 

речи на выходе первичных кодеков и осуществить выбор 
алгоритмов кодирования обеспечивающих наилучшее 
качество в рамках определенных диапазонов скоростей 
передачи. Для разработки соответствующих рекоменда-
ций проведены исследования известных кодеков РС при 
действии помех и искажений в канале. В качестве моде-
ли искажений принята известная в литературе модель, 
когда биты передаваемой информации искажаются с 
вероятностью Pош по случайному закону. Для оценки ка-
чества речи использовались десять тестовых акустиче-
ски взвешенных фраз, приведенных в ГОСТ Р 50840-95 
[12]. Речевой материал был записан десятью дикторами 
(3 женщины и 7 мужчин). Запись РС осуществлялась в 
специальном помещении кабинетного типа (с размерами 
5,7*2,9*3 м и временем реверберации порядка 350 мс) 
при наличии естественного фонового шума слабого 
уровня. Для записи использовался профессиональный 
диктофон Olimpus LS-10 (Linear PCM recorder), обеспе-
чивающий возможность записи РС в формате WAV со 
следующими параметрами: частота дискретизации – 
44,1 кГц; разрядность квантования – 16 бит; тип кодиро-
вания – ИКМ. Диктофон был установлен на расстоянии 
0,5 м перед диктором на уровне его лица. Для исследо-
ваний выбраны наиболее часто используемые в насто-
ящее время кодеки: LBRAMR (1 кбит/с), LBRAMR 
(1,2 кбит/с), MMBE (1,2 кбит/с), LBRAMR (2 кбит/с), 
LBRAMR (2,4 кбит/с), MMBE (2,4 кбит/с), RMMBE 
(2,4 кбит/с), ICELP (4,8 кбит/с), G.723.1 (5,3 кбит/с), 
ICELP (6 кбит/с), G.723.1 (6,3 кбит/с), G.726 (32 кбит/с), 
G.726 (40 кбит/с), G.722 (48 кбит/с), G.722 (56 кбит/с), 
G.722 (64 кбит/с). В ходе экспериментальных исследова-
ний проведена оценка качества РС на выходе различных 
групп кодеков: низкоскоростных (1…2,4 кбит/с), средне-
скоростных (4,8…8 кбит/с) и высокоскоростных (16… 
64 кбит/с). Выбраны алгоритмы первичного кодирования, 
обеспечивающие лучшее качество восстановленной речи 
на выходе кодека для своей группы. При приблизительно 
равных оценках качества восстановленной речи (порядка 
0,1…0,2 баллов согласно ГОСТ Р 50840-95) предпочте-
ние отдавалось алгоритмам кодирования с наименьшей 
скоростью передачи. Результаты экспериментальных 
исследований алгоритмов первичного кодирования для 
программно-конфигурируемых радиосистем приема, пе-
редачи и обработки информации приведены в табл. 1-3. 

Таблица 1. Алгоритмы первичного кодирования РС,  
обеспечивающие наибольшее качество речи при действии 

помех в канале связи для низкоскоростных кодеков  

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 LBRAMR 1 кбит/с. 
1 LBRAMR 1 кбит/с. 
2 MMBE 1.2 кбит/с. 
3 MMBE 2.4 кбит/с. 
5 MMBE 2.4 кбит/с. 

Проведено исследование первичных кодеков при 
действии равномерно распределённых ошибок, дейст- 
вующих на битовый поток на выходе. Показано, что 
наиболее устойчивые к действию ошибок в канале связи 
являются для высокоскоростных кодеков кодеки на 
основе ИКМ и АИКМ, а для среднескоростных кодеков 
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кодеки на основе алгоритма CELP. Низкосортные кодеки 
в равной степени подвержены значительному воздейст- 
вию ошибок в канале связи и требуют применения поме- 
хоустойчивого кодирования с достаточной избыточнос- 
тью для устранения ошибок в канале связи. Кроме того, 
в случае загрузки в радиосети, необходимо применение 
алгоритмов адаптации для снижения скорости передачи 
с целью снижения потерь пакетов. При этом необходим 
переход с первичных кодеков обеспечивающих среднюю 
скорость передачи РС на алгоритмы низкоскоростного 
кодирования РС при незначительной потере качества 
восстановленного сигнала. Поэтому в таких системах 
необходимо применять для адаптации низкоскоростные 
кодеки, обеспечивающие высокое качество восстанов- 
ленной речи на выходе системы.  

Таблица 2. Алгоритмы первичного кодирования РС,  
обеспечивающие наибольшее качество речи при действии 

помех в канале связи для среднескоростных кодеков 

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 ICELP 6 кбит/с. 
1 G.729a 8 кбит/с. 
2 G.729a 8 кбит/с. 
3 G.729a 8 кбит/с. 
5 G.729a 8 кбит/с. 

Таблица 3. Алгоритмы первичного кодирования РС,  
обеспечивающие наибольшее качество речи при действии 

помех в канале связи для высокоскоростных кодеков  

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 G.726 40 кбит/с. 
1 G.726 24 кбит/с. 
2 G.726 24 кбит/с. 
3 G.726 24 кбит/с. 
5 G.726 24 кбит/с. 

На рис. 1 представлена структурная схема предло- 
женного алгоритма совместной адаптации первичного 

кодека РС к помехам в канале связи для программно-
конфигурируемых радиосистем приема, передачи и об-
работки информации. РС поступает на вход Микрофона 
(М) системы передачи, а затем в аналого-цифровом пре-
образователе (АЦП) происходит переход в цифровую 
форму.  

Затем РС поступает на алгоритм определения пара-
метров шума и оценки зашумленности речи, в которых 
осуществляется определение паузы в РС, в рамках кото-
рых осуществляется определение вида акустического 
шума (широкополосный, узкополосный, импульсный), а 
также оценка энергетики шума. Затем сигнал поступает 
на первичный кодер, алгоритм кодирования и его пара-
метры определяются в устройстве управления (УУ) на 
основе данных получаемых в блоке определения пара-
метров шума и оценки зашумленности речи, а также в 
блоке оценки качества на выходе первичного кодека. При 
сменен алгоритма первичного кодирования возможна 
также замена алгоритма помехоустойчивого кодирова-
ния. На приеме происходит анализ качества восстанов-
ленной речи. В соответствии с данной информацией в УУ 
в приемнике принимается решение о изменении алго-
ритма первичного кодера или его параметров, которое по 
обратному каналу передается на передающую сторону. 
Предложенная схема позволяет выявлять изменения и 
характер трех основных мешающих факторов: акустиче-
ских помех, искажений в первичном кодеке и искажения 
в канале связи. Результирующее качество восстанов-
ленной речи во многом определяется воздействием 
данных факторов на РС и снижение качества РС на вы-
ходе системы передачи  выхk  в общем виде можно 

представить следующей формулой    вых кодk k  

, акп ксk k  где  акпk  – изменение качества речи под 

воздействием акустических помех,  кодk  – изменение 
качества речи при кодировании РС первичным кодеком, 
 ксk  – изменение качества речи при передаче РС в ка-
нале связи. Данная схема обеспечивает возможность 
обеспечения  хорошего  качества  восстановленной  речи 

 
Рис. 1.  Структурная схема адаптации программно-конфигурируемых первичного к искажениям в канале связи 
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на выходе декодера при воздействии помех в канале 
связи при изменении их параметров в течении времени 
передачи за счет перестройки параметров кодера и 
самого алгоритма первичного кодирования.  

После адаптивного помехоустойчивого декодера в 
адаптивном первичном декодере происходит восстанов- 
ление переданного РС. На выходе декодера происходит 
оценка качества восстановленной речи на приемной 
стороне по объективным алгоритмам оценки качества 
речи [13, 14].  

В результате проведенных исследований показано, 
что при использовании липридеров целесообразно ис-
пользовать комплексный алгоритм оценки качества 
восстановленной речи, с учетом известных на приемной 
стороне искажений, видом используемого первичного 
кодека, а также учитывает модифицированный критерий 
на основе функции спектральной динамики [14, 15]:  
MFOSD   (1) 

,

2 1 1

| ( , , ) | | ( , , ( 1)) |),

(| ( , , ) | | ( , , ( 1)) |
b g

n seg n seg

NM G

g n seg n seg
m g n

X f g N m X f g N m

Y f g N m Y f g N m
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

 

    

где M  – количество сегментов РС, g  – коэффициент 

«значимости» спектральных составляющих g -й крити- 

ческой полосы, ( , , )nX f g m  и ( , , )nY f g m  – g -я крити- 

ческая полоса спектра сегмента m  с длиной segN  

исходного и декодированного РС.  
Для оценки широкого класса кодеков необходимо 

использовать комплексного алгоритма оценки, основан-
ного на применении трех основных критериев. В случае 
применения кодеков формы наилучшие оценки обеспе-
чивает критерий ОСШ (SNR), в случае использования

вокодеров модификации критерия ,MESC  а в случае 
использования современных липридеров и полувокоде-
ров критерий MFOSD  [13]: 

1 2 3 ,k k SNR k MESC k MFOSD        (2) 

где 1,k  2 ,k  3k  – нормировочные коэффициенты, для 
нормировок методов объективной оценки, , ,    – ко-
эффициенты, с помощью которых осуществляется оцен-
ка различного вклада каждого из методов SNR, BSD  
и FOSD. , ,    изменяются в пределах [0,1…1] с ша- 
гом 0,1. При этом необходимо выполнить условие: 

1.      Показано [13], что предложенный алго-
ритм обеспечивает корреляцию с субъективными оцен-
ками, полученными согласно ГОСТ Р 50840-95 с точно-
стью до 0,5 баллов. 

Применение модификации  
алгоритма Хургина-Яковлева  
при адаптации кодеков речевых сигналов 

Для увеличения качества восстановленного РС в 
первичных кодеках предложено использовать модифи-
кацию алгоритма Хургина-Яковлева [8], который обеспе- 
чивает представление РС в виде прореженных отсчетов 
сигнала и производной, что дает возможность парал- 
лельной обработки и передачи в сетях связи. Также 
возможно применение кодеков на основе предложенного 
алгоритма при адаптации к ошибкам в канале связи по 
схеме представленной на рис. 2 для программно-конфи- 
гурируемых радиосистем приема, передачи и обработки 
информации. Как видно из представленной схемы проис-
ходит разложение согласно предложенному алгоритму 
для двухканальной системы N = 2 для которой ошибка 
восстановления является приемлемой при T = K этапов 
разложения данного алгоритма.  

 
Рис. 2.  Структурная схема адаптации программно-конфигурируемого первичного кодека  

на основе модификации алгоритма Хургина-Яковлева к искажениям в канале связи 
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В результате получается 2K канала, при этом для 
каждого канала возможно использовать индивидуальный 
первичный кодер. Как показано в результате экспери-
ментальных исследований скорость передачи первич-
ных кодеков прямо пропорциональна доли энергии эле-
ментов разложения 1 2 1 2/ / ... / / ... .n nС С С E E E  Соглас-
но данному правилу возможно зафиксировать скорость 
первого кодека, а скорости других кодеков уменьшаются 
пропорционально энергетике элементов разложения. 
При этом общая скорость на выходе системы кодеков 
может быть записана в виде следующего равенства  

1 1 2 1 1 2 1( / ... / ) / 2 ,KС C C E E C E E K       тогда с учетом 

что 1 / 1,nE E   1/ 1,C C   т.е. удается получить выиг-
рыш в скорости передаваемой информации за счет при-
менения предложенного алгоритма при незначительном 
уменьшении качества. 

В ходе экспериментальных исследований проведена 
оценка качества РС на выходе различных групп кодеков 
на основе предложенной модификации: низкоскорост- 
ных (1…2,4 кбит/с), среднескоростных (4,8…8 кбит/с) и 
высокоскоростных (16…64 кбит/с). Выбраны отдельные 
алгоритмы первичного кодирования, обеспечивающие 
лучшее качество восстановленной речи на выходе коде-
ка для кодеков своей группы. Результаты эксперимен- 
тальных исследований алгоритмов первичного кодиро-
вания на основе предложенного алгоритма для про-
граммно-конфигурируемых радиосистем приема, пере-
дачи и обработки информации приведены в табл. 4-6. 

Таблица 4. Алгоритмы первичного кодирования РС  
с наилучшим качеством при действии помех  

для низкоскоростных кодеков на основе модификации  
алгоритма Хургина-Яковлева 

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 LBRAMR 1 кбит/с. 

1 LBRAMR 1 кбит/с. 

2 LBRAMR 2.4 кбит/с. 
3 MMBE 2.4 кбит/с. 
5 MMBE 1.2 кбит/с. 

Таблица 5. Алгоритмы первичного кодирования РС  
с наилучшим качеством при действии помех  

для среднескоростных кодеков  
на основе предложенного алгоритма 

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 ICELP 6 кбит/с. 

1 G.729a 8 кбит/с. 
2 G.729a 8 кбит/с. 
3 G.729a 8 кбит/с. 
5 G.729a 8 кбит/с. 

В [16] показано, что применение модификации ал-
горитма Хургина-Яковлева относительно известных  
кодеков, построенных на основе теоремы В.А. Котельни- 
кова обеспечивает выигрыш в качестве восстановлен- 
ной речи на 0,1…0,5 баллов согласно ГОСТ Р 50840-95 
за счет раздельного кодирования отсчетов сигнала и его 

первой производной и частичной компенсации шумов 
квантования при восстановлении сигнала в декодере .  

Таблица 6. Алгоритмы первичного кодирования РС  
с наилучшим качеством при действии помех  

для высокоскоростных кодеков  
на основе предложенного алгоритма 

Рош,% Кодек, наиболее устойчивый к помехам 
0 G.726 40 кбит/с. 

1 G.726 24 кбит/с. 
2 G.726 24 кбит/с. 
3 G.726 24 кбит/с. 
5 G.726 24 кбит/с. 

В [17] показано, что снижение качества речи при 
уменьшении разрядности квантования производной го-
раздо меньше, чем при аналогичном снижении разрядно-
сти прореженного сигнала. Кодек прореженной произ-
водной может обеспечивать скорость передачи на 30 % 
меньше по сравнению с кодеком прореженного РС. Та-
ким образом, результирующая скорость суммарного по-
тока для кодека на основе модификации алгоритма Хур-
гина-Яковлева уменьшается на 15 %.   

Таким образом, применение предложенного алгорит- 
ма адаптации в программно-конфигурируемых радиоси- 
стемах приема, передачи и обработки информации на 
основе модификации алгоритма Хургина-Яковлева, поз- 
волит повысить исправляющую способность применяе- 
мого помехоустойчивого кодирования без существенного 
уменьшения качества восстановленного РС при действии 
помех.  

Заключение 
Проанализированы алгоритмы адаптации алгорит-

мов первичного кодирования при действии помех в ка-
нале связи с целью обеспечения оптимального соотно-
шения качества восстановленной речи при минимально 
возможной скорости передачи в программно-конфигури- 
руемых радиосистемах приема, передачи и обработки 
информации, алгоритмы первичного кодирования РС на 
основе теоремы В.А. Котельникова и модификации ал-
горитма Хургина-Яковлева, обеспечивающие наиболь-
шее качество речи при действии помех в канале связи, 
для низкоскоростных, среднескоростных и высокоско-
ростных кодеков.  

Предложены алгоритмы адаптации первичного коде-
ка к помехам и искажениям в канале связи за счет при-
менения более помехоустойчивых алгоритмов первично-
го кодирования на основе теоремы В.А. Котельникова и 
модификации алгоритма Хургина-Яковлева.  

Применение предложенной модификации алгоритма 
Хургина-Яковлева в структуре адаптивного кодека, позво-
ляет увеличить качество восстановленной речи на 
0,5…1,2 балла согласно ГОСТ Р 50840-95 при действии 
помех в канале связи, по сравнению с аналогичными не-
адаптивными кодеками на основе теоремы В.А. Котельни-
кова или возможность снижения скорости передачи на 
15…30 % для программно-конфигурируемых радиосистем 
приема, передачи и обработки информации.  
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НОВЫЕ КНИГИ 

 

Фильтрация и спектральный анализ радиосигналов. Алгоритмы. 
Структуры. Устройства. Под ред. Ю.В. Гуляева: Монография. 
М.: Изд-во Радиотехника, 2020 г. - 504 с.: ил. 

Рассмотрены устройства на поверхностных и объемных акусти-
ческих волнах. Приведены принципы построения акустооптиче-
ских Фурье-процессоров, даны методики их описания и характери-
стики. Синтезированы алгоритмы многоканальных частотных дис-
криминаторов, имеющих широкую дискриминационную характе-
ристику с большой зоной линейности, что повышает точность из-
мерения частоты радиосигналов, а также стабильность работы сле-
дящих измерителей частоты при интенсивных воздействиях помех. 
Обобщены результаты математического моделирования и экспери-
ментальных исследований волноводных СВЧ-фильтров и мульти-
плексоров Х-диапазона частот на основе прямоугольных и круглых 
волноводов. Показано, что устройства предназначены для работы в 
составе негерметизированных радиоэлектронных комплексов 
спутниковых систем космической связи. Исследованы двумерные 
периодические структуры в виде перфорированных тонких метал-
лических  экранов, малые  размеры и масса которых делают их тех- 

нологически привлекательными в технике миллиметрового и субмиллиметрового диапазонов. 
Представленные известные и оригинальные авторские решения по широкому спектру вопросов про-

ектирования устройств селекции могут быть полезны широкому кругу научных работников и инжене-
ров, специализирующихся в области проектирования фильтров и аналоговых Фурье процессоров.   
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В статье предложено использовать двухцветную схему передачи 
данных на основе полупроводниковых лазерных светодиодов NDB4116 
и NDA4216 в подводном беспроводном оптическом канале, в увеличе-
ния дальности. Компьютерное моделирование показало, что выиг-
рыш по расстоянию составляет от 1,6 % до 5,6 % при заданных ис-
ходных данных, однако при этом возможен двухкратный рост про-
пускной способности. Предложено использовать это свойство для 
увеличения разрежения передаваемых по подводному беспроводному 
оптическому каналу потоков видеоданных, а также использовать 
оптический передатчик на основе 473 нм лазера в качестве служеб-
ного или обратного низкоскоростного канала. даны краткие реко-
мендации по повышению эффективности предложенной схемы. 

УДК 621.371 

ПОДВОДНЫЙ БЕСПРОВОДНЫЙ ОПТИЧЕСКИЙ КАНАЛ  
С ДВУХЦВЕТНОЙ СХЕМОЙ ПЕРЕДАЧИ ДАННЫХ 

Дмитриев В.Т., к.т.н., доцент, зав. кафедрой РУС РГРТУ, e-mail: vol77@rambler.ru 
Аронов Л.В., к.т.н., доцент кафедры РУС РГРТУ, e-mail: aronov.l.v@rsreu.ru 

UNDERWATER WIRELESS OPTICAL CHANNEL  
WITH BI-COLOR DATA TRANSMISSION SCHEME 

Dmitriev V.T., Aronov L.V. 
The article proposes to use a two-color data transmission scheme based on NDB4116 and NDA4216 semiconductor laser LEDs in 
an underwater wireless optical channel to increase the range. Computer modeling has shown that the gain in distance ranges from 
1.6 % to 5.6 % for given initial data, however, a twofold increase in throughput is possible. It is proposed to use this property to in-
crease the rarefaction of video data streams transmitted over an underwater wireless optical channel, and also to use an optical 
transmitter based on a 473 nm laser as a service or reverse low-speed channel. Brief recommendations are given to improve the ef-
ficiency of the proposed scheme. 

Key words: underwater optical wireless communication channel, optical wireless communication, free space optic, 
underwater communication, optical communication line. 

 
Ключевые слова: подводный оптический 

канал передачи информации, оптическая связь, 
беспроводной оптический канал, подводная 
связь, оптические линии связи. 

Введение 

Основным недостатком подводного беспро-
водного канала передачи данных является зна-
чительная величина коэффициента ослабле-
ния, который, с учётом геометрических потерь и 
мутности воды может достигать нескольких 
дБ/м [1]. В результате с увеличением дально-
сти передачи данных падает пропускная спо-
собность подводного канала, при этом увеличение 
концентрации хлорофилла и органических взвесей так-
же приводит к дополнительному ослаблению, и как 
следствие, снижению скорости передачи данных. Ос-
новное назначение беспроводного оптического канала 
на основе полупроводникового лазера в условиях мор-
ской среды – передача потомков видеоданных в реаль-
ном масштабе времени. Например, для целей управле-
ния автономным необитаемых подводных аппаратом 
(АНПА) достаточно скорости до 3 кбит/с, что может быть 
обеспечено обычным гидроакустическим каналом пере-
дачи данных, с помощью серийно производимых моде-
мов и аппаратуры акустической связи. [2]. Однако ди-
станционное управление подводными беспилотниками 
требует наличия высокоскоростного канала, обеспечи-
вающего передачу потоков видеоданных в реальном 
масштабе времени, в интересах передачи информации 
с бортовых камер АНПА на пункт управления, в роли 
которого может выступать буй, маяк или другой погру-
женный подводный аппарат, пилотируемый или необи-
таемый [3].  

Скорость передачи видеопотока стандартной чётко-
сти с разрешением 720х480@15 (максимальное количе-
ство кадров в секунду – 15) составляет не менее 

4 Мбит/с. Применяя помехоустойчивое кодирование 
возможно обеспечить передачу данных с заданной ско-
ростью на расстояние до 180 метров, однако следует 
учитывать, что уменьшение кодовой скорости связано с 
расширением полосы канала, в результате на фотопри-
ёмнике уменьшается отношение сигнал-шум, поэтому 
данный метод работает в определённых рамках, приме-
нительно к условиям распространения сигнала и у учё-
том вида кодирования [4]. Очевидный способ, увеличе-
ние мощности ограничен излучаемой мощностью серий-
но выпускаемых полупроводниковых лазеров, оптиче-
ской прочностью линз оптической системы и требовани-
ями по энергоэффективности, связанными с ограничен-
ными возможностями бортового источника питания. Та-
ким образом для увеличения дальности передачи пото-
ков видеоданных нужны аппаратные технические реше-
ния, одним из которых может быть использование мно-
гоцветной схемы передачи данных. При этом поток ви-
деоданных разбивается на два потока, которые переда-
ются отдельно лазерами разных длин волн, а на приём-
ном конце принятые потоки объединяются в один.  

Целью работы является исследование двухцветной 
схемы передачи данных в подводном беспроводном 
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оптическом канале, определение максимальной даль-
ности передачи без кодирования и сравнение со стан-
дартной одноцветной схемой. 

Структурная схема двухцветного подводного 
беспроводного оптического канала 

Рассмотрим возможную структуру подводного бес-
проводного оптического канала передачи данных с дву-
мя полупроводниковыми лазерами разных длин волн. 
Схема подразумевает необходимость размещения на 
борту АНПА двух оптических передатчиков, которые 
целесообразно сделать с отдельными линзами. Приём-
ная часть также должна включать два оптических при-
ёмника с отдельными линзами, при этом вследствие 
расхождения и рассеяния, при достаточно большом 
расстоянии, оба приёмника окажутся в зоне пятна, об-
разованного пересечением лучей оптических передат-
чиков (рис. 1).  

В общем случае угол рассеяния лазерного пучка в 
морской воде зависит от ряда параметров: глубины, 
температуры, солености, длины волны и т.д. Расчеты 
показывают, что на расстоянии 50 мL   средний угол 
рассеяния составит 0,9 ,    а радиус пятна, образо-
ванного срезом лазерного луча на данном расстоянии 
составляет 1,58млучR   [5, 6]. Таким образом, если 

взять линзы диаметром 5 см и расположить их в преде-
лах 5 см друг от друга, оба оптических приёмника ока-
жутся в зоне одновременного действия двух оптических 
передатчиков. Однако в таком случае необходимо до-

полнительно добавить светофильтры на соответствую-
щие длины волн, при этом структурная схема примет 
вид, показанный на рис. 2. 

В качестве источников излучения выберем лазерные 
светодиоды NDB4116 и NDA4216 с мощностью оптиче-
ского излучения 100 мВт, имеющих близкую длину вол-
ны, 445 нм и 473 нм соответственно. Эти длины волны 
соответствует синему диапазону и близки к оптималь-
ному значению для прозрачного моря [6]. Основной тех-
нической проблемой схемы, представленной на рис. 2 
является необходимость разделения на приёмной сто-
роне двух близко расположенных оптических несущих. 
Выполнить это возможно с помощью светофильтров, 
например, серийно производимых GCC-2021. К достоин-
ствам данных устройств можно отнести узкополосность: 
полуширина спектра подавления составляет 10±2 нм, 
при максимальном отклонении длины волны ±2 нм от 
центральной. Коэффициент подавления составляет 
0,01 %, а коэффициент прохождения светофильтра не 
менее 0,85.СФ   Таким образом вносимые потери 
мощности не превышают 0,7 дБ. 

С учётом того, что разнос длин волн, выбранных ла-
зерных светодиодов составляет 28 нм. Для более по-
дробного анализа представим параметры лазерных све-
тодиодов и соответствующих им светофильтров в виде 
табл. 1. 

Проанализируем данные табл., светофильтр GCC-
202101 имеет центральную длину волны 442 нм, с учётом 
возможного отклонения характеристик его полоса может 
составлять   430-454 нм,   а   светофильтр  GCC-202102  с 

 
Рис. 1. Ход лучей и относительное расположение приемников и передатчиков 

 
Рис. 2. Структурная схема подводного беспроводного оптического канала передачи данных  

на основе двух полупроводниковых лазеров с разными длинами волн 

Таблица 1. Классификация океанских вод по Н.Г. Жерлову  

Светодиод Длина волны λ, нм Светофильтр 
 min средняя max Марка λ, нм 
NDB4116 440 445 450 GCC-202101 442 
NDA4116 468 473 478 GCC-202102 470 
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центральной длиной волны 470 нм может иметь раз-
брос 458-482 нм. Таким образом минимальное возмож-
ное расстояние между полосами светофильтров по по-
ловинной ширине спектра составит 4 нм. Оба свето-
фильтра включают в себя весь возможный разброс 
длин волн для соответствующего лазерного светодио-
да. При этом минимально возможное расстояние между 
границами спектров полупроводниковых лазеров 
NDB4116 и NDA4216, исходя из их характеристик, со-
ставит 18 нм. Эту величину можно считать защитным 
интервалом т.к. фактически большего сближения спек-
тров оптических сигналов в данном случае невозможно. 

Выбор исходных данных моделирования  
и расчёт предельной дальности 

В качестве фотоприёмника выбран фотодиод S5973-02, 
обладающий равномерной кривой чувствительности во 
всём видимом диапазоне длин волн (рис. 3). 

 
Рис. 3. Кривая чувствительности фотодиодов  

семейства S597x 

Характеристики фоточувствительности приведены 
при температуре p-n – перехода 298 .T К  Кроме того 
фотодиод S5973-02 способен обеспечить электриче-
скую ширину полосы частот оптического приёмника до 
1 ГГц и обладает наименьшим темновым током среди 
фотодиодов семейства ( 0,7 )9 15 .DS I нА   Фоточув-
ствительность на рабочих длинах волн лазерных свето-
диодов NDB4116 и NDA4216 в среднем равна

0,35 А/Вт.ФS   Пороговая мощность, ПОРP  равна: 

90,1 10 0,3 нВт
0,35

D
ПОР

Ф

I
P

S


    или 95 дБВт.  

Коэффициенты пропускания линз оптической систе-
мы передатчика и приёмник примем равными 0,9, сопро-
тивление нагрузки (входное сопротивление трансимпе-
дансного усилителя) 10 кОм,LR   а диаметр линз оп-
тического приёмника и оптического передатчика – 
0,05 м. 

Скорость передачи данных R0 связана с шириной по-
лосы пропускания канала B [7]: 0 / 3.R B   

При передаче видеоизображения стандартной чётко-
сти 720х480@15 (разрешение 720х480 точек, макси-
мальное количество кадров в секунду – 15) требуемая 
пропускная способность канала передачи данных 
4 Мбит/с. Проведем расчёт принятой мощности, соглас-
но методике и алгоритму изложенному в работах [3, 4] 
(рис. 4). Анализ полученных результатов показывает, 
что в воде типа «прозрачное море» лазерный светодиод 
NDB4116 который достигает пороговой мощности – 
95 дБВт на расстоянии более 250 метров. А NDA4116 – 
на расстоянии 225 метров. В воде типа «чистый океан, 
при замутненности 0,3 мг/м3 оба лазерных светодиода 
способны обеспечить пороговую мощность на расстоя-
нии 80±3 метра, т.е. зависимость затухание от расстоя-
ния примерно одинаковая. Нужно учитывать, что обес-
печение скорости передачи данных требует мощности 
существенно превышающей порог чувствительности 
фотодетектора оптического приёмника.  

Приняв допустимую величину вероятности битовой 
ошибки 610BER   оценим предельную дальность для 
оптических передатчиков на основе полупроводниковых 
лазеров NDB4116 и NDA4216 при текущих параметрах 
моделирования для канала с кодоимпульсной модуля-
цией по интенсивности, используя методику расчёта 
описанную в работе [3]. Результаты расчёта вероятно-
сти битовой ошибки при фиксированной скорости 
4 Мбит/с приведены на рис. 5. 

В «прозрачном море» дальность связи составит 
190 м для полупроводникового лазера NDB4116 и 123 м 
для полупроводникового лазера NDA4216. Таки обра-
зом, на длине волны 445 нм дальность передачи данных 

 
 а) «прозрачное море  б) чистый океан 

Рис. 4. Принятая мощность для вод  
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 а) «прозрачное море  б) чистый океан 

Рис. 5. Вероятность битовой ошибки для скорости 4 Мбит/с в воде 

 
 а) «прозрачное море  б) чистый океан 

Рис. 6. Вероятность битовой ошибки для скорости 2 Мбит/с в воде  

на 54 % выше, чем на длине волны 473 нм, при задан-
ных параметрах моделирования. В воде типа «чистый 
океан» дальность действия подводного беспроводного 
оптического канала передачи данных будет различаться 
на 6,5 %, а формы зависимостей вероятности битовой 
ошибки от расстояния близки между собой, при этом 
дальность связи уменьшиться в 2,6 раза. Аналогичные 
закономерности при приёме наблюдаются и для скоро-
сти 2 Мбит/с (рис. 6). 

Здесь уменьшение скорости в 2 раза даёт увеличе-
ние дальности на 1,6 % для полупроводникового лазера 
NDB4116 и 5,6 % м для полупроводникового лазера 
NDA4216 в воде типа «прозрачное море». В случае бо-
лее мутной воды типа «чистый океан», выигрыш по рас-
стоянию составит 3 % и 5,4 % соответственно. 
Заключение 

Результаты исследований, проведенных в настоящей ста-
тье, показывают, что уменьшению скорости не даёт значимого 
выигрыша по расстоянию, кроме того характеристики канала с 
расщеплённым видеопотоком существенно отличаются в про-
зрачной и замутнённой воде. Однако возможно использовать 
обе ветви двухцветного канала для увеличения скорости пере-
дачи данных, и как следствие, увеличения разрешения пере-
даваемого видеоизображения. В сочетании с другими метода-
ми увеличения дальности связи, в частности применением 
помехозащищённого кодирования [4, 8] данный метод может 
быть более эффективен, но этот вопрос нуждается в отдель-
ных исследованиях. 

В случае низкой мутности воды, близких к типу «прозрач-
ное море» канал 473 нм может играть роль служебного канала 
для передачи дополнительной телеметрической и служебной 
информации, а также возможно использование его в качестве 
обратного служебного канала. Это потребует минимальных 
аппаратных затрат в виде введения светофильтров, что при-
ведёт также к снижению энергетического бюджета примерно на 
0,7 дБ. Однако, что касается двухцветной схемы передачи, то в 

текущем виде она способна дать увеличение пропускной спо-
собности, но не дальности. Причем для мутной воды возможно 
двукратное увеличение пропускной способности подводного 
беспроводного оптического канала передачи данных. 

Работа выполнена в рамках государственного задания  
Министерства науки и высшего образования РФ (FSSN-2020-
0003). 
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В интересах контроля уровня теплоносителя в первом контуре 
ядерной энергетической установки предложено использовать им-
пульсные рефлектометрические уровнемеры. В настоящей статье 
обоснован метод калибровки чувствительного элемента на основе 
реперных меток, позволяющий нивелировать влияние температуры 
от 277 К до 523 К и давления от 0,1 до 25 МПа. Рассмотрены различ-
ные конструкции меток, описаны их достоинства и недостатки. 
Выполнено компьютерное моделирование импульсного рефлекто-
метрического уровнемера, с использованием среды динамического 
моделирования SimInTech. Результаты моделирования, в том числе 
внешний вид рефлектограммы, соответствуют теоретическим 
предположениям. Полученная модель позволяет провести оптимиза-
цию, для выбора параметров реперных меток, и может быть расши-
рена для исследования дополнительных неоднородностей в чув-
ствительном элементе импульсного рефлектометрического 
уровнемера. 

УДК 621.371.391.2 

ИМИТАЦИОННОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ КАЛИБРОВКИ ИМПУЛЬСНОГО 
РЕФЛЕКТОМЕТРИЧЕСКОГО УРОВНЕМЕРА С ПОМОЩЬЮ РЕПЕРНЫХ МЕТОК 

Корячко В.П., д.т.н., профессор, заведующий кафедрой САПР РГРТУ, koryachko.v.p@rsreu.ru 
Румянцев С.С., начальник отдела обеспечения ГОЗ АО «Моринсис-Агат-КИП», R0806rus@yandex.ru 
Аронов Л.В., доцент кафедры РУС РГРТУ, e-mail: aronov.l.v@rsreu.ru 

THE MODEL WITH CALIBRATION A PULSE REFLECTOMETRIC LEVEL GAUGE USING 
REFERENCE MARKS 

Koryachko V.P., Rumyancev S.S., Aronov L.V. 
In order to control the coolant level in the primary circuit of a nuclear power plant, it is proposed to use pulsed reflectometric level 
gauges. In this article, a method for calibrating a sensitive element based on reference marks is substantiated, which makes it pos-
sible to level the influence of temperature from 277 K to 523 K and pressure from 0.1 to 25 MPa. Various designs of labels are con-
sidered, their advantages and disadvantages are described. A computer simulation of a pulsed reflectometric level gauge was per-
formed using the SimInTech dynamic simulation environment. The simulation results, including the appearance of the reflectogram, 
correspond to theoretical assumptions. The resulting model allows optimization to select the parameters of the fiducial marks, and 
can be extended to study additional inhomogeneities in the sensitive element of a pulsed reflectometric level gauge. 

Key words: reflectometric level gauge, pulsed reflectometer, mathematical model, nuclear power plant, computer 
model, SimInTech. 

 
Ключевые слова: рефлектометрический 

уровнемер, импульсный рефлектометр, мате-
матическая модель, ядерная энергетическая 
установка, компьютерная модель, SimInTech. 

Введение 

Существуют различные способы измерить 
уровень жидкости в ёмкостях промышленного 
оборудования, технологических установок, хра-
нилищ и т.д. Выбор и применение конкретного 
метода зависит от особенностей решаемой 
задачи, например, высокая температура, агрес-
сивность среды, радиоактивность, вязкость, 
токсичность, высокое давление и прочие фак-
торы. Первый контур ядерной энергетической 
установки омывает непосредственно активную 
зону реактора, поэтому для теплоносителя (ди-
стиллированной воды) характерны высокая тем-
пература от 277 К до 523 К, большой разброс давления 
от 0,1 до 25 МПа, экстремальный уровень радиации, 
причем не только в самом контуре, но и снаружи вблизи 
его конструктивных элементов. Применение обычных 
поплавковых датчиков в такой ситуации невозможно, 
так как они требуют периодического обслуживания и 
могут разрушаться. Для агрессивных сред обычно при-
меняются бесконтактные датчики, ультразвуковые, ра-
диолокационные и рефлектометрические. Ультразвуко-
вые уровнемеры имеют ряд ограничений, в частности 
не работают в условиях высоких температур и давлений 
[1]. Радиолокационные датчики эффективны для агрес-
сивных сред [2-4], однако подразумевают нахождение 
электронной части непосредственно на ёмкости, к кото-
рой он крепиться, что в свою очередь требует герме-
тичного крепления в условиях высокого давления и за-
щиту электроник от высокой температуры. Кроме того, 

высокий уровень радиации приведёт к отказу и разру-
шению электрической части. Возможным вариантом яв-
ляется использование конструкции, описанной в работе 
[2], но при этом возникает техническая проблема ввода в 
чувствительный элемент зондирующих импульсов 
сверхвысокой частоты и герметизации. 

Импульсные рефлектометрические уровнемеры, 
предназначенные для измерения уровня воды в первом 
контуре ядерной энергетической установки, обладают 
рядом достоинств по сравнению с другими методами. 
Данные устройства надежны, способны работать в усло-
виях высоких температуры и давления, устойчивы к воз-
действию жесткого ионизирующего излучения. Измере-
ние уровня воды происходит бесконтактно, что позволя-
ет вынести электронную часть импульсного рефлекто-
метрического уровнемера в отдельное помещение, тем 
самым избавив его от влияния радиации, одновременно 
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с этим упрощается техническое обслуживание.  
Главный недостаток рассматриваемого способа из-

мерения – влияние температуры и давления на точ-
ность измерения уровня жидкости, вследствие измене-
ния относительной диэлектрической проницаемости, от 
которой зависит скорость распространения зондирую-
щих импульсов [6]. Выходом из данной проблемы может 
быть установка датчиков температуры и давления внут-
ри ёмкости с теплоносителем, либо калибровка с ис-
пользованием реперных меток, расположенных в чув-
ствительном элементе импульсного рефлектометриче-
ского уровнемера. 

Целью работы является исследование различных 
вариантов конструктивной реализации реперных меток 
и определение их параметров. 

Математическое обоснование калибровки 
чувствительного элемента по реперным меткам 

Чувствительный элемент импульсного рефлекто-
метрического уровнемера для измерения уровня воды в 
первом контуре ядерной энергетической установки 
представляет собой жёсткую коаксиальную линию дли-
ной 6 м, в которой роль внешней металлизации играет 
трубка из нержавеющей стали или титана с внутренним 
диаметром 21 мм, а внутренний проводник представля-
ет собой полнотелый металлический стержень диамет-
ром 6 мм. На конце чувствительного элемента распола-
гается короткозамыкающая шайба, а волновое сопро-
тивление при воздушном заполнении 75 Ом В процессе 
эксплуатации чувствительный элемент можно разде-
лить на затопленную часть длиной Зl  и незатопленную 

НЗl  участка чувствительного элемента датчика импуль-
сного рефлектометрического уровнемера, с учётом того, 
что скорость распространения сигнала лv  равна [7]: 

/ .лv c   (1) 

где 83 10 м/сc    – скорость света в вакууме, а   – от-
носительная диэлектрическая проницаемость. 

Определяется по формулам [7]: 

/ ;

/ ,
З З З

НЗ НЗ НЗ

l c

l c

 

 

 

 
  (2) 

где З  – время прохождения затопленного участка чув-
ствительного элемента импульсного рефлектометриче-
ского уровнемера, с; НЗ  – время прохождения незатоп-
ленного участка чувствительного элемента импульсного 
рефлектометрического уровнемера, с; З  – относитель-
ная диэлектрическая проницаемость затопленного 
участка чувствительного элемента импульсного ре-
флектометрического уровнемера; НЗ – относительная 
диэлектрическая проницаемость незатопленного участ-
ка чувствительного элемента импульсного рефлекто-
метрического уровнемера. 

Скорость распространения зондирующего сигнала 
уменьшается, пропорционально, зависящему от относи-
тельной диэлектрической проницаемости, коэффициен-

ту замедления равному 1/   [7]. В результате настоя-

щие длины затопленного *
Зl  и незатопленного *

НЗl
участков чувствительного элемента могут отличаться от 
измеренных, так как расчётные диэлектрические прони-
цаемости затопленного *

З  и незатопленного *
НЗ

участков тоже отличны от реальных. В таком случае, 
погрешность измерения длин затопленного *

Зl  и неза-

топленного *
НЗl участков составит: 

*

*

| |;

| | .
З З З

НЗ НЗ НЗ

l l l

l l l

  

  
.  (3) 

Допустим у нас есть две реперные метки, причём 
первая отстоит от изолятора в начале чувствительного 
элемента на длину 1 ,l  а вторая от короткого замыкания 

на длину 2 .l  Расположение меток выбирается так, что-
бы первая метка с большой вероятностью находилась в 
незатопленной части, а вторая в затопленной. При этом 
измеряться может как длина затопленной части, так и 
длина незатопленной. Для проведения калибровки вы-
полняется измерение скорости распространения зонди-
рующего сигнала на этих участках с известной заранее 
длиной. 

Реперные метки позволяют выполнить измерение 
скорости распространения сигнала в затопленном Зv  и 

незатопленном НЗv  участке чувствительного элемента 
импульсного рефлектометрического уровнемера, на ос-
нове известных длин отрезков 1l  и 2 ,l  ограниченных 
реперными метками: 

* *
2 2

* *
1 1

/ / ;

/ / ,

З З

НЗ НЗ

v c l

v c l

 

 

 

 
  (4) 

где 1  – время прохождения первого реперного отрезка, с; 

а 2  – время прохождения второго реперного отрезка, с. 

После проведения калибровки, длины затопленного 

Зl  и незатопленного НЗl  участка чувствительного эле-
мента определяются по формулам: 

*
2 2

*
1 1

/ ;

/ .
З З З З

НЗ НЗ НЗ НЗ

l v l

l v l

  

  

  

  
.  (5) 

В результате применения данного метода компенса-
ции влияния колебаний температуры и давления на от-
носительную диэлектрическую проницаемость теплоно-
сителя и сухого пара в ёмкости первого контура ядерной 
энергетической установки отпадает необходимость 
установки дополнительных датчиков температуры и 
давления. Затопление или осушения обоих меток воз-
можно обнаружить по рефлектограмме и внести соот-
ветствующие поправки в алгоритм калибровки, однако в 
любом случае хотя бы одна метка будет затоплена или 
осушена полностью, что позволит осуществлять калиб-
ровку независимо от уровня теплоносителя. 
Конструктивное исполнение реперных меток  
в чувствительном элементе  

Рассмотрим возможные варианты конструктивного 
исполнения реперных меток для калибровки чувстви-
тельного элемента рефлектометрического уровнемера. 
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Волновое сопротивление коаксиального фидера 
рассчитывается по формуле [7]: 

60 ln ,В
DZ
d

    (6) 

где D  – внутренний диаметр внешнего проводника ко-
аксиальной линии, м; d – диаметр внутреннего провод-
ника коаксиальной линии, м. 

Создание неоднородности – реперной метки, путём 
изменения волнового сопротивления, можно осуще-
ствить либо сужением внешней части чувствительного 
элемента (рис. 1), либо расширением внутреннего про-
водника (рис. 2). 

Возникшая в результате неоднородность на i-м от-
резке чувствительного элемента имеет коэффициент 
отражения iR  которой определяется по формуле [7] 

1

1

,i i
i

i i

Z Z
R

Z Z








  (7) 

Из выражения два следует, что задав желаемый ко-
эффициент отражения iR  можно переделить сопротив-
ление реперной метки по формуле: 

1
( 1)

.
(1 )

i
i i

i

R
Z Z

R





  (8) 

От коэффициента отражения зависит амплитуда от-
раженной волны, которая впоследствии отобразиться 
на рефлектограмме в виде эхо-сигнала, однако нужно 
учесть, что коэффициент прохождения сигнала iT  через 
неоднородность равен 

1 .i iT R    (9) 

Из этого следует, что коэффициент отражения сле-
дует подбирать с учётом последующих за реперной мет-
кой неоднородностей, а задача по его определению – 
является задачей многокритериальной оптимизации, в 
которой, в первом приближении, следует учесть ампли-
туды волны, отраженной от каждого участка. Более по-
дробный анализ может также учитывать коэффициенты 
отражения отраженных волн со стороны конца чувстви-
тельного элемента. В случае больших значений коэф-
фициентов отражения сделать это целесообразно, так 
как эхо-сигналы могут теряться в процессе обратного 
прохождения или возникать ложные отражения. 

На основе изложенного вытекает недостаток предло-
женной конструкции, реперная метка (рис. 1, 2) состоит из 
2-х неоднородностей в начале и конце метки. Вследствие 
этого происходит двойное отражение, а фактический ко-
эффициент прохождения равняется 2(1 | |) .iR  

На практике это означает с одной стороны уменьше-
ние амплитуды сигнала, прошедшего через реперную 
метку, и как следствие, амплитуд всех последующих эхо-
сигналов. С другой стороны, два близко расположенных 
отражения могут создать неопределенность при изме-
рении скорости в процессе калибровки, внося дополни-
тельную погрешность измерения на величину длины 
метки. Устранить этот недостаток можно введя протя-
жённую реперную метку, образованную сужением внеш-
ней части (рис. 3) либо расширением внутреннего про-
водника (рис. 4) чувствительного элемента, где факти-
ческой меткой-неоднородностью является граница 
начала и окончания сужения или расширения внутрен-
ней полости чувствительного элемента. 

 
Рис. 1. Реперная метка, образованная сужением внутреннего диаметра корпуса чувствительного элемента 

 
Рис. 2. Реперная метка, образованная расширением внутреннего проводника 

 
Рис. 3. Реперная метка в виде сплошного сужения внутреннего диаметра корпуса чувствительного элемента 
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Рис. 4. Реперная метка в виде сплошного расширения внешнего проводника 

В этом случае имеет место рефлектограмма не бу-
дет иметь сдвоенного эхо-сигнала на границе реперной 
метки, а энергетические характеристики системы в це-
лом улучшатся, за счёт увеличения коэффициента про-
хождения через неоднородность. 

Математическая модель чувствительного элемента 
с реперными метками 

Однородный отрезок чувствительного элемента им-
пульсного рефлектометрического уровнемера, имеющий 
неизменные электрические параметры вдоль своей дли-
ны и граничащий с другими отрезками можно предста-
вить в виде линии, которая характеризуется временной 
задержкой и потерями, с неоднородностью на конце. 

 
Рис. 5. Модель отрезка линии с неоднородностью на конце 

Каждый i-й отрезок чувствительного элемента им-
пульсного рефлектометрического уровнемера характе-
ризуется входной вхia  и выходной выхia  падающими и 

входной вхib  и выходной выхib  отраженными волнами, 
которые вычисляются согласно выражению: 

2

( ) ( );

( ) ( 2 ) ( ),
выхi i вхi i

выхi i i вхi i i i вхi i

a t V Ta t
b t V R a t V T b t



 

 


   
  (10) 

где iV  – коэффициент передачи i-го участка импульсно-

го рефлектометра; iT – коэффициент прохождения на 
границе раздела i-го и i + 1-го участка импульсного ре-
флектометра; iR – коэффициент отражения на границе 
раздела i-го и i+1-го участка импульсного рефлектомет-
ра; i – задержка распространения сигнала в i-м участке 
импульсного рефлектометра, с. 

Коэффициент передачи i-го отрезка чувствительного 
элемента импульсного рефлектометрического уровне-
мера iV  определяется по формуле: 

2010 ,
i il

ЛiV



   (11) 

где i  – коэффициент затухания, дБ/м; il  – длина i-го 
участка импульсного рефлектометра, м; 

Задержка распространения сигнала i  равна 

/ ,i i il v    (12) 

где iv  – скорость распространения сигнала на i-м 

участке импульсного рефлектометра, м/с. 
Непосредственно чувствительный элемент и СВЧ-

тракт импульсного рефлектометрического уровнемера 
моделируется путём комбинации отрезков, показанных 
на рис. 5, с соответствующим выбором параметров. 

Результаты компьютерного моделирования 
чувствительного элемента 

Построение компьютерной модели элементов СВЧ-
тракта связано с использованием средств автоматиче-
ского проектирования или специализированных про-
граммных продуктов, схемотехнических, таких как 
Microwave Office [8, 9], программ полного электродина-
мического моделирования, например, CST Microwave 
Studio [10], или сред динамического моделирования тех-
нических систем, таким как SimInTech [11]. В данном 
случае моделирование произведено в среде SimInTech – 
специализированного программного обеспечения, пред-
назначенного для разработки математических моделей, 
алгоритмов управления, интерфейсов управления. От-
резок линии с неоднородностью на конце описывается 
визуально, с помощью блок-схемы и модель, показанная 
на рис. 5, построенная в среде SimInTech приведена на 
рис. 6. 

 
Рис. 6. Модель отрезка линии с неоднородностью  

на конце построенная в среде SimInTech 

В данной модели падающая волна с входа попадает 
на блок идеального транспортного запаздывания, а за-
тем поступает на блок разделяющий волную на про-
шедшую и отражённую. В результате часть волны про-
ходит на выход, а часть суммируется с отраженной вол-
ной с последующего отрезка и поступая на блок идеаль-
ного транспортного запаздывания в обратном направле-
нии. Модель чувствительного элемента в составе СВЧ-
тракта импульсного рефлектометрического уровнемера, 
выполненная в среде динамического моделирования 
SimInTech, оказана на рис. 7. 

Здесь 7 – участок между изолятором и первой репер-
ной меткой, 8 – оставшаяся незатопленная часть чув-
ствительного элемента, 9 – затопленная часть чувстви-
тельного элемента до второй реперной метки, 10 – уча-
сток между второй реперной меткой и концом чувстви-
тельного элемента. 

Примем отклонения сопротивление на неоднородно-
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стях СВЧ-тракта равным 5 %, тогда рефлектограмма, 
без реперных меток, построенная для уровня теплоно-
сителя 2 метра (чувствительный элемент затоплен на 
2 метра), примет вид, показанный на рис. 8. 

 
Рис. 7. Модель чувствительного элемента  

(фрагмент модели СВЧ-тракта) импульсного  
рефлектометрического уровнемера 

Отметим что первые два пика соответствующие пе-
реходной муфте и пики с 3-й по 6-й. соответствующие 
изоляторам образованы неоднородностями с коэффи-
циентом отражения, модуль которого равен 0,025. Ко-
эффициент отражения эхо-сигнала равен -0,8, а коэф-
фициент отражения от конца чувствительного элемен- 
та – -1. Посмотри на рефлектограмму с двумя реперны-
ми метками, расположенными на расстоянии 1 метр от 
начала и от конца чувствительного элемента импульс-
ного рефлектометрического уровнемера (рис. 9). 

Параметры СВЧ-тракта в этом случае те же, при 
этом коэффициент отражения от первой реперной мет-
ки (М1) равен 0,1, а от второй (М2) – 0,5. Видно, что 
больший коэффициент отражения не означает большую 
амплитуду, так как имеют место потери в линии, а кроме 
того часть энергии отражается, что автоматически 
уменьшает амплитуды последующих отражений от не-

однородностей. Данное явление согласуется с теорети-
ческими выкладками и отсюда следует необходимость 
многокритериального подхода для выбора оптимальной 
величины коэффициента отражения для реперных ме-
ток. 

Заключение 

В настоящей статье была получена расширенная 
модель СВЧ-тракта импульсного рефлектометрического 
уровнемера для измерения уровня теплоносителя в 
первом контуре ядерной энергетической установки, поз-
воляющая учитывать дополнительные неоднородности. 
Метод калибровки на основе реперных меток даёт воз-
можность корректировать погрешность измерения уров-
ня теплоносителя в первом контуре ядерной энергети-
ческой установки, возникающей за счёт изменения отно-
сительной диэлектрической проницаемости, в результа-
те колебаний температуры от 277 до 523 К и давления 
от 0,1 до 25 МПа. Компьютерная модель среде динами-
ческого моделирования SimInTech и позволяет решать 
задачи, связанные с оптимизацией параметров. К недо-
статкам стоит отнести то, что не учитываются импульс-
ная характеристика отрезков СВЧ-тракта и переотраже-
ния на неоднородностях, однако для анализа и принятия 
решений в первом приближении существующих возмож-
ностей модели достаточно, а гибкость и адаптивность 
среды SimInTech позволяет расширить и адаптировать 
модель под дополнительные задачи, с учётом новых 
параметров. 

Работа выполнена в рамках государственного за-
дания Министерства науки и высшего образования РФ 
(FSSN-2020-0003).  

 
Рис. 8. Рефлектограмма для случая чувствительного элемента без реперных меток 

 
Рис. 9. Рефлектограмм для случая чувствительного элемента с реперными метками 
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Поборчая Н.Е. 
Методы и алгоритмы оценивания параметров канала связи в условиях априорной неопре-
деленности в системах с приемником прямого преобразования: Учебное издание для вузов, 
М.: Изд-во «Горячая линия-Телеком», 2023 г. 240 с.: ил. 

Изложены методы и алгоритмы совместного оценивания параметров сигнала (канала связи) в 
условиях априорной неопределенности относительно статистических характеристик канала связи 
и законов распределения шумов. Особое внимание уделено системам с приемником прямого 
преобразования. Рассмотрены вопросы синтеза и анализа процедур оценивания для систем связи 
с одной передающей и приемной антенной (SISO), с несколькими передающими и приемными 
антеннами (MIMO), а также для систем с ортогональным частотным мультиплексированием 
(OFDM). 

Предложенные алгоритмы способствуют повышению помехоустойчивости приема информа-
ции или понижению вычислительной сложности процедур обработки сигнала. 

Для научных работников, инженеров и аспирантов. Может быть полезна студентам старших 
курсов и магистрантам, обучающимся по направлению подготовки «Радиотехника» и «Инфо-
коммуникационные технологии и системы связи». 

 

Косичкина Т.П., Сперанский В.С. 
Цифровые сигнальные процессоры и их применение в системах телекоммуникаций и электро-
ники: Учебное пособие для вузов. М.: Изд-во «Горячая линия-Телеком», 2022 г. 316 с.: ил. 

Рассмотрены вопросы теории и практики использования цифровых сигнальных процессоров. 
Описаны основные операции цифровой обработки сигналов, структура, архитектура, классифи-
кация и характеристики современных процессоров. Представлен обзор процессоров ведущих 
фирм-производителей: Analog Devices, Ceva, Feecsale, Texas Instruments. Отдельная глава посвя-
щена российским цифровым процессорам. Существенное внимание уделено многоядерным про-
цессорам и их характеристикам. В разделе, связанным с программируемыми логическими мик-
росхемами и системами на кристалле показаны возможности их использования в качестве сиг-
нальных процессоров. Даны примеры реализации цифровых устройств с помощью САПР на язы-
ке программирования VHDL, рассмотрены его элементы. В приложениях даны примеры реали-
зации формирователей двоичных последовательностей, генераторов сигналов и медианных 
фильтров. 

Для студентов радиотехнических и инфокоммуникационных специальностей, будет полезна 
аспирантам и специалистам.  
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Обсуждаются проблемы физического эксперимента, связанного 
с практической реализацией метода релаксационной спектроскопии 
глубоких уровней, предназначенного для исследования и контроля 
физических процессов, связанных с перезарядкой электронных уров-
ней в полупроводниковых барьерных микро- и наноструктурах. 
Проблема касается измерения и обработки зашумленного сигнала, 
зависящего от температуры и изменяющегося по экспоненциально-
му закону. 
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EXPONENTIAL RELAXATION SIGNAL PROCESSING IN SPECTROSCOPIC METHODS 
FOR STUDYING SEMICONDUCTOR BARRIER STRUCTURES 

Ermachihin A.V., Trusov E.P., Gudzeev V.V., Zubkov M.V., Litvinov V.G. 
The paper discusses the problems of a physical experiment related to the practical implementation of the method of deep level tran-
sient spectroscopy designed to study and control physical processes associated with the electronic levels recharge in semiconduc-
tor barrier micro- and nanostructures. The problem concerns the measurement and processing of a noisy signal that depends on 
temperature and varies exponentially. 
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лаксационная спектроскопия глубоких уровней, 
экспоненциальный сигнал, компьютерная обра-
ботка. 

Введение 

Для контроля параметров и изучения про-
цессов, связанных с перезарядкой электронных 
уровней в полупроводниковых материалах, 
структурах и приборах применяются электрические 
спектроскопические методы диагностики – разновидно-
сти релаксационной спектроскопии глубоких уровней 
(РСГУ). При перезарядке электронных уровней в актив-
ных слоях полупроводниковой структуры происходит 
релаксация электрической емкости, тока или заряда по 
экспоненциальному или близкому к нему закону [1, 2]. 
При реализации эксперимента с использованием РСГУ 
необходимо измерить температурную зависимость по-
стоянной времени релаксации сигнала, отличительны-
ми особенностями которого является: изменение ам-
плитуды полезного сигнала на 5-8 порядков величины 
за интервал времени 1 мкс – 1 с, экспоненциальная тем-
пературная зависимость времени релаксации полезного 
сигнала, наличие зависящей от температуры постоян-
ной составляющей тока – тока утечки, наличие шума. 
Эти особенности накладывают определенные ограни-
чения на условия реализации эксперимента и требова-
ния к измерительной аппаратуре и методике обработки 
получаемых данных.   

Современные измерительно-аналитические ком-
плексы включают в себя множество приборов, соедини-
тельных кабелей, коммутационных интерфейсов и, ко-
нечно, компьютер как средство управления. В хорошо 
настроенном комплексе все приборы корректно и быст-
ро выполняют свои функции, освобождая время для 

работы другим узлам и устройствам. На самом деле 
компьютер не сам производит управление, за правиль-
ность выполнения тех или иных команд «отвечает» про-
граммное обеспечение. Именно от алгоритмов, зало-
женных в программное обеспечение, зависит результат, 
получаемый при проведении эксперимента. Проблема 
заключается в том, что этим алгоритмам уделяется не-
достаточно внимания. Измерительная и компьютерная 
техника вносят сильный вклад в научный прогресс, но 
при сильном усложнении приборов методы проведения 
экспериментов часто остаются на том же уровне, когда 
компьютеры только начали применяться для автомати-
зации физического эксперимента.  

Особое внимание следует уделить способам обра-
ботки полученных данных. Существует множество раз-
личных подходов к решению одних и тех же задач. 
Например, усреднение однотипных данных можно осу-
ществлять по времени, по диапазону значений или по 
определенным заданным критериям. На каждом этапе 
можно находить «промахи» и убирать их, либо наби-
рать всю статистику данных, а после осуществить по-
иск «промахов». Определенную сложность в обработке 
данных вносят экспоненциальные зависимости, так как 
на разных временных интервалах измеряемый пара-
метр может отличаться по величине на несколько по-
рядков [3]. 
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Релаксационная спектроскопия глубоких уровней 

В данной работе остановимся на рассмотрении в ка-
честве анализируемого сигнала ток релаксации, возни-
кающий в полупроводниковой барьерной структуре при 
периодическом воздействии на нее электрическим по-
лем и(или) светом. Источником обрабатываемых дан-
ных выбран измерительно-аналитический комплекс то-
ковой релаксационной спектроскопии глубоких уровней 
(ТРСГУ) [4]. Управление комплексом и математические 
операции с данными осуществляются программой, со-
зданной в среде графического программирования 
LabVIEW [5, 6.]. В качестве выходных данных использу-
ются значение температуры и тока релаксации, полу-
ченной при этой заданной температуре образца. Это 
сделано для того, чтобы в дальнейшем иметь доступ к 
полным экспериментальным данным и иметь возмож-
ность обрабатывать данные различными способами. 
Релаксационный ток имеет вид [4, 7]  

( ) exp ,
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t
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qSN W ti t I
 
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где q – элементарный заряд; W – ширина слоя объемного 
заряда, в котором происходит перезарядка глубоких цен-
тров, в котором происходит опустошение глубокого уров-
ня со скоростью эмиссии (τmax)−1; S – площадь барьерной 
структуры; Nt – концентрация глубоких центров; τ – по-
стоянная времени релаксации; IL – ток утечки. 

Обработка релаксационного тока может осуществ-
ляться различными способами [3]: умножение сигнала 
на весовую функцию [4], разложение на экспоненты [8, 
9], преобразование Лапласа [10]. Для последних двух 
методов применяется стороннее программное обеспе-
чение, так что более подробно остановимся на описа-
нии использования весовых функций, а именно «lock-in» 
и «GS-4». 

Реализация функции «lock-in» 

Помимо простоты реализации использование весо-
вой функции lock-in обеспечивает хорошее соотношение 
сигнал/шум и приемлемое подавление постоянной со-

ставляющей тока релаксации [3]. Реальный релаксацион-
ный ток после I-V преобразователя показан на рис. 1. 

 
Рис. 1. Релаксационной сигнал  

с наложенной весовой функцией lock-in 

В случае использования данной функции получают 
следующие выражения для пика на спектре 
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где td – время начала окна; tc – длительность окна; τmax – 
обратная величина скорости эмиссии носителей заряда 
с ГУ; K – коэффициент преобразования. 

Для построения ТРСГУ-спектра можно применить не-
сколько различных способов. Один из них это разбиение 
всего сигнала на множество трапеций, нижней границей 
у которых будут ось абсцисс, верхней – сам токовый 
сигнал, а боковыми границами будут служить отсчеты. 

То есть площадь трапеции будет  1
1
2tr x xS i i     

6 ,0,5 10   так как между соседними отсчетами 0,5 мкс. 
Теперь можно взять сумму всех трапеций от td до td +tc/2 
и вычесть из неё сумму всех трапеций от td +tc/2 до td +tc 
(рис. 2).  

 
Рис. 2. Нахождение значения ΔR для ТРСГУ-спектра через площадь трапеций 

 
Рис. 3. Нахождение значения ΔR для ТРСГУ-спектра с помощью интегралов 
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Если вместо разбиения всего сигнала на трапеции 
использовать элементы интегралов, это позволит изба-
виться от операций суммирования и умножения (рис. 3).  

Реализация функции «GS-4» 

Весовая функция GS-4 [11] имеет худшее соотноше-
ние сигнал/шум по сравнению с «lock-in», однако луч-
шее разрешение по времени релаксации [3]. Свойства 
спектра, полученного с использованием окна «GS-4», 
параметры которого даны в [4]: 
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В выражении – / 4 ,max ct lnx   где x находится из 

решения уравнения 4 3 2
1 2 3 4 5 0,a x a x a x a x a      где 

1 24 ;( )d ca t t   2 –72 3( )/ 4 ;d ca t t   3  73 /( )2 ;d ca t t   

4 –26 /( )4 ;d ca t t   5 .da t  

Для решения уравнения 4-го порядка в LabVIEW 
сперва необходимо его задать. Делается это с помо-
щью строковой функции, как показано на рис. 4. 

А после, с помощью специальных функций, найти ре-
шения уравнения и выбрать необходимые корни (рис. 5). 

Алгоритм применения базиса  
экспоненциальных функций 

Разработан алгоритм, позволяющий обрабатывать 
экспериментальные зависимости, обусловленные су-
перпозицией экспоненциальных процессов. Задача 

спектрального анализа в базисе экспоненциальных 
функций решается в классе линейных алгоритмов. При 
вводе релаксационной зависимости в ОЗУ отсчеты бе-
рутся равномерно по времени с интервалом  дискрети-
зации t. Интервал дискретизации ограничивает мини-
мальное значение измеряемой постоянной времени. 
Первой операцией данного алгоритма спектральной об-
работки является усреднение в измерительном интер-
вале в логарифмическом масштабе по времени. Это 
необходимо для уменьшения погрешности измерения за 
счет влияния шумов. Логарифмический масштаб приме-
няется для обеспечения необходимой разрешающей 
способности в широком диапазоне постоянных времен 
релаксации. При суммировании получаем экспоненту: 
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     что фактически соответствует 

середине интервала усреднения. 
Следующим производится сглаживание полученной 

зависимости полиномом Лагранжа второй степени. Это 
позволяет осуществить интерполяцию для функции с 
неравномерной дискретизацией. 

0 0 1 1 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ;n L f L f L f           
2

0

( ) ;i
i

j i j

L
 


 




  

По этой функции можно рассчитать значения в меж-
доузлиях. Особенно это важно при малых значениях вре-
мени измерения, которые влияют на спектр при малых 
постоянных времени. Основной операцией спектральной 
обработки сигнала в базисе экспоненциальных функций 
является дифференцирование по постоянной времени. 
Функция в нормальном масштабе времени имеет вид: 

 
Рис. 4. Создание уравнения в LabVIEW 

 
Рис. 5. Решение уравнения в LabVIEW 
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2

( ) exp .tS t A


 
   

 
 

Функция в логарифмическом масштабе времени 
2

( ) exp ,eS x A


 
   

 
 где ( ).x ln t  

Спектр в экспоненциальном базисе: ( ) ( ).dS xA G x
dx

  

Далее находим максимум G(x), проведя примитивный ал-
горитм численного дифференцирования: 1 1[ ( )iG S x    

.( )] /iS x x    

Временное расположение максимума соответствует 
истинному значению постоянной времени релаксации. 
Амплитуда максимума однозначно связана с амплиту-
дой экспоненциальной функции. Таким образом, полу-
чаем характеристики экспоненциальной зависимости. 
Дополнительное уменьшение влияния шумов при изме-
рении достигается путём сглаживания результатов в 
спектральной области. 

Таким образом, алгоритм спектральной обработки 
цифрового сигнала в базисе экспоненциальных функ-
ций содержит следующие основные этапы: 

1) усреднение отсчётов измеряемого сигнала; 
2) коррекция сигнала, полученного в результате 

усреднения; 
3) интерполяция отсчетов в логарифмическом мас-

штабе времени; 
4) численное дифференцирование; 
5) усреднение в спектральной области. 
Данный алгоритм реализован в виде программного 

продукта, позволяющего вычислять спектр в широком 
диапазоне параметров, не прибегая к температурному 
сканированию исследуемой барьерной структуры. 

Заключение 

Использование современных измерительных 
устройств и компьютерной техники позволяет создавать 
полностью автоматизированные исследовательские 
комплексы. Обработка полученных экспериментальных 
данных может осуществляться сложными алгоритмами, 
включающими в себя различные способы фильтрации, 
сглаживания, преобразований, экстраполяцию и интер-

поляцию. Создание корректного алгоритма обработки 
данных позволяет получать результат во время прове-
дения эксперимента. 

Работа выполнена в рамках государственного за-
дания Министерства науки и высшего образования РФ 
(FSSN-2020-0003) с использованием оборудования Ре-
гионального центра зондовой микроскопии коллектив-
ного пользования Рязанского государственного ра-
диотехнического университета им. В.Ф. Уткина. 
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Предлагается новый метод метрологического испытания АЦП, 
основанный на известном гистограммном методе, использующийся 
для определения дифференциальной (DNL) и интегральной (INL) 
нелинейности АЦП. Новый метод использует в качестве входного 
сигнала два связанных нелинейных сигнала, с помощью которых 
строются две гистограммы. Данные гистограмм служат для опре-
деления DNL и INL испытаемого АЦП. 

УДК 621.317.1: 621.3.087.92 

МЕТОД СВЯЗАННЫХ ГИСТОГРАММ ПРИ МЕТРОЛОГИЧЕСКИХ ИСПЫТАНИЯХ АЦП 

Абрамов А.М., к.т.н., доцент кафедры информационно-измерительной и биомедицинской техники Рязанского 
государственного радиотехнического университета имени В.Ф. Уткина, e-mail: abramov.a.job@yandex.ru 

RELATED HISTOGRAM METHOD IN METROLOGICAL TESTING ADC 

Abramov A.M. 
The paper proposes a new method for ADC metrological testing, based on the well-known histogram method, used to determine  
the differential (DNL) and integral (INL) non-linearity of the ADC. The new method uses two connected non-linear signals as an  
input signal, with the help of which two histograms are built. The histogram data is used to determine the DNL and INL of the ADC 
under test. 

Key words: differential nonlinearity, integral nonlinearity, ADC, histogram method, nonlinear signal, code, quantiza-
tion interval. 

 
Ключевые слова: дифференциальная не-

линейность, интегральная нелинейность, АЦП, 
гистограммный метод, нелинейный сигнал, код, 
инервал квантования.  

Введение 

Традиционным методом измерения диф-
ференциальной (DNL) и интегральной (INL) 
нелинейности АЦП является гистограммный метод [1-
3]. Периодический сигнал с известной плотностью ве-
роятности преобразуется тестируемым АЦП. Собира-
ется большое количество отсчетов и подсчитывается 
количество выпадений каждого кода АЦП. В случае 
треугольного входного сигнала, число отсчетов для 
каждого кодового интервала АЦП, за исключением 
граничных кодов, при DNL = 0 и INL = 0 будет одина-
ково, а вариации отсчетов будут соответствовать 
ошибкам DNL и INL. 

Хотя концептуально этот метод работатет хорошо, 
он полагается на генерацию линейного сигнала. Любая 
нелинейность или искажения во входном сигнале при-
ведут к тому, что изменится ожидаемое количество 
отсчетов для каждого кодового интервала. 

В работе [4] авторы предлагают метод скользящей 
гистограммы позволяющий обойти этот недостаток и 
преодолеть метрологические ограничения средств испы-
таний и измерений за счет смещения входного сигнала 
по всему динамическому диапазону АЦП, с номинальным 
шагом, соизмеримым с интервалом квантования АЦП. В 
результате для проведения испытаний требуется 2K  
( K – разрядность АЦП) смещений входного сигнала. 

В данной работе приводится описание модифици-
рованного гистограммного метода испытания АЦП, 
который позволяет снизить требования к линейности 
входного сигнала с помощью одного смещения входно-
го сигнала. 

Гистограммному методу и методу скользящей гисто-
граммы для определения DNL и INL требуется инфор-
мация о абсолютных значениях интервалов квантова-
ний jh  испытываемого АЦП 

,,j ср
j

ср

h h
DNL

h
LSB


  (1) 

где jh – абсолютное значение j-го интервала квантова-

ния; срh  – среднее значение интевала квантования; 

0 2 3.Kj    
Причем, вместо срh  может использоваться значение 

номинтального интервала квантования ,Нh  т.к. .ср Нh h  

Номинальный интервал квантования Нh  определя-
ется как 

,
2 1
В Н

Н K

U U
h





  (2) 

где ВU  – верхнее значение напряжения, соответсвую-

щее верхней код-границе АЦП; НU  – нижнее значение 
напряжения, соответсвующее нижней код-границе АЦП. 

jINL  можно определить, как 
1

0 ,,

j

j СР
j

j
СР

h jh
I L SB

h
LN









  (3) 

где 0 2 3.Kj    

max{| |}.jj
INL INL   (4) 

Особенность нового метода заключается в опреде-
лении отклонений напряжений межкодовых переходов 

j  АЦП, причем 

max .j

j
cр

INL
h

    
  

  (5) 
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Метод связанных гистограмм 
Суть метода связанных гистограмм заключается в 

следующем: 
1. Подается первый нелинейный сигнал треугольной 

формы (НС1) на вход и испытываемого АЦП и по коли-
честву выпадений каждого кода jn  строится первая 
гистограмма (Г1).  

2. Подается второй нелинейный сигнал треугольной 
формы (НС2) на вход испытываемого АЦП, полученный 
смещением первого сигнала НС1 на значение, соизме-
римое с номинальным интервалом квантования Нh  ис-
пытываемого АЦП, и по количеству выпадений каждого 
кода jn  строится вторая гистограмма (Г2). 

3. С помощью двух связанных гистограмм Г1 и Г2 
определяются DNL и INL испытаемого АЦП, как опи-
сано ниже. 

Для простоты метод объясняется на примере 2-х 
разрядного АЦП (см. рис.). 

Цель метода состоит в том, чтобы определить несо-
ответствие номинальной (идеальной для конкретной 
реализации АЦП) и действительной ФП. В контексте 
обозначений, используемых на рисунке, эта цель состо-
ит в определении 0 1 2 3 4, , , , .      

На рисунке 0  связанно с отклонением 0-го напря-
жения межкодового перехода, которого в реальном АЦП 
не существует. В данном случае 0  введено для полу-
чения простого математического описания алгоритма. 

Значения jn  и jn  можно получить после построения 

соответствующих гистограмм (Г1 для НС1, Г2 для НС2). 
Значения jn  связаны с номинальными интервалами 

квантования Нjh  и могут быть определены как 

,j Нj дn t f    (6) 

где Нjt  – время испытания j-го номинального интервала 

квантования; дf  – частота дискретизации испытываемо-
го АЦП. 

Номинальные интервалы квантования Нjh  при вход-

ном сигнале НС1 могут быть представлены через значе-
ния ,jn  как 

,j
Нj j Нj j

д

n
h tg t tg

f
       (7) 

где jtg  – угол наклона, связанный с нелинейностью 

входного сигнала НС1; Нjt – время испытания j-го номи-
нального интервала квантования. 

j  связаны со значениями jn  

.j
j j j j

д

n
tg t tg

f
  

       (8) 

Реальные интервалы квантования jh  при входном 
сигнале НС1 могут быть представлены через значения 

Нjh  и j  следующим образом: 

 
Метод связанной гистограммы на примере 2-х разрядного АЦП 
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 
1

1 1( ) .j j
j Нj j j j j j

д д

tg tg
h h n n n

f f
  

               (9) 

Следовательно, значения Нjh  или j
j

д

tg
n

f


  можно 

найти как 

 1
1 .jj j

Нj j j j j
д д д

ntg n
h n h tg tg

f f f


   
         (10) 

С другой стороны, реальные интервалы квантования 

jh  при входном сигнале НС1 связаны со значениями Рjt  

и ,jt  как 

   11 1( ) .j j Рj jj jh tg t t tg t            (11) 

Для нахождения jh  через jn  и jn  делается пред-
положение, что в диапазоне двух интервалов квантова-
ний испытываемого АЦП нелинейность входного сигна-
ла НС1 является величиной постоянной, т.е. 

1.j jtg tg    В этом случае 

   11 1( )

.

j j Рj jj j

j
j Рj j

д

h tg t t tg t

n
tg t tg

f

 

 

        


   

  (12) 

Тогда, выражение 10 может быть записано в следу-
ющем виде 

 
1

1( ) .j j
Нj j j j

д д

tg tg
h n n n

f f
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  
       (13) 

На рисунке, участок второго (смещенного) сигнала 
НС2, попадающий на 0-й номинальный интервал кван-
тования АЦП, соответствует участку первого сигнала 
НС1, попадающий на 1-й номинальный интервал кван-
тования АЦП. 

Это означает, что реальные интервалы квантования 

jh  могут быть представлены через значения ,jn  как 

1 1 .j
j j Рj j

д

n
h tg t tg

f
  


      (14) 

С другой стороны, реальные интервалы квантования 
jh  при входном сигнале НС2 могут быть представлены 

через значения Нjh  и j  следующим образом: 

 

 
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  (15) 

Следовательно, значения Нjh  или ,j
j

д

tg
n

f


  с уче-

том выражения (14) и (15) 
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Из выражений (13) и (16) можно найти 1j  или 
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С учетом сделанного ранее предположения, что в 
диапазоне двух интервалов квантований испытываемого 
АЦП нелинейность входного сигнала НС1 является ве-
личиной постоянной 1( ),j jtg tg    формула (17) мо-
жет быть записана в виде 
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д
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             (18) 

Зная j  можно определить значения Нjh  по форму-
ле (16). 

Наконец 1j  могут быть пересчитаны относительно 

значений ,Нjh  как 
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  (19) 

Формула (19) в компактном виде 

 

1 1

1

1 1

( ) 2
,

j
j j j j

д
LSB j

j
j j j

д

tg
n n

f
tg

n
f





 



 

     
 

     
  (20) 

где 0 1 0.     

Как объяснялось ранее, поскольку 0  вводится для 
получения простого математического описания алгорит-
ма, то предположение о том, что оно равно 0, является 
верным. Утверждение 1 0   означает, что аддитивная 
погрешность отсутствует. В случае 1 0   возникает 
аддитивная погрешность, которая на результат расчета 

jDNL  не влияет, так как 

   1 .j LSB j LSB jDNL      (21) 

INL  можно определить как 

 max{| |}.LSB jj
INL     (22) 

Заключение 
Предложен новый метод метрологического испыта-

ния АЦП для определения DNL и INL. В отличие от 
классического гистограммного метода, новый метод 
устойчив при нелинейном входном сигнале и может ис-
пользоваться если в диапазоне нескольких интервалов 
квантований АЦП нелинейность входного сигнала явля-
ется величиной постоянной. 
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