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Секция 1. «Радиотехника: теория  
и приложения» 

Тунгусский метеорит – «тепловой пробой»  

сверх короткого импульса 

А. Д. Французов 

ООО «НПП «Цифровые радиотехнические системы» 

 

 
Высоковольтный пробой, когда напряжѐнность 

электрического поля превышает напряжѐнность пробоя 
(для сухого воздуха она составляет 3 КВ/мм) очень хорошо 
изучен [1]. Пробой при сравнительно малых 
напряжѐнностях поля, но с относительно мощным средним 
потоком мощности с возникновением плазмы практически 
не изучен физиками. Именно таким образом происходит 
возникновение плазмы в волноводах при сравнительно 
малой напряжѐнности поля, значительно меньшей 
напряжѐнности пробоя, если в результате теплового 
воздействия в волноводе возникает искра на частичке 
пыли, дефекте покрытия, или дефекте пайки. При этом 
плазма, возникшая в волноводе, со скоростью света 
движется в направлении увеличения напряжѐнности поля, 
а именно к передатчику [2]. Интересно, что пробой 

никогда не возникал при приѐмо-сдаточных испытаниях. 
Иногда пробой происходил после установки аппаратуры на 
объекте на 100-м и более включении. Результатом всегда 
был выход из строя передатчика. 

Нетрудно показать, что 17 июня 1908 года в районе 
Подкаменной Тунгуски произошѐл именно такой мощный 
тепловой пробой. «В начале 9-го часа крестьяне увидали на 
северо-западе, довольно высоко над горизонтом, какое-то 
чрезвычайно сильно (нельзя было рассмотреть) светящееся 
белым, голубоватым светом тело, двигавшееся в течение 
10 минут сверху вниз. Тело представлялось в виде 
«трубы», то есть цилиндрическим. Небо было безоблачно, 
только невысоко над горизонтом, в той же стороне, в 
которой наблюдалось светящееся тело, было заметно 
маленькое тѐмное облачко. 
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Рис. 1.  
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Было жарко, сухо. Приблизившись к земле (лесу), 
блестящее тело как бы расплылось, на месте же его 
образовался громадный клуб чѐрного дыма и послышался 
чрезвычайно сильный стук (не гром), как бы от больших 
падавших камней или пушечной пальбы. Все постройки 
дрожали. В то же время из облачка стало вырываться 
пламя неопределѐнной формы.» [3] 

Одновременно с тунгусскими событиями на другой 
стороне земного шара американский учѐный сербского 
происхождения Никола Тесла проводит эксперименты по 
беспроводной передаче электричества на большие 
расстояния с помощью башни, возведѐнной на острове 
Лонг-Айленд. На рис. 1 показана математическая модель 
башни Тесла, и результаты моделирования. Показан 
импульс генератора 1i  длительностью 80 нс по уровню 

половинной амплитуды, а также отражѐнный от антенны 

импульс 1,1o . Эти данные позволяют рассчитать КПД 

антенны при оптимальном импедансе 135AZ   Ом по 

формуле: 

КПД=      
2 2 2

1 1,1 / 1 84.7
t t t

i dt o dt i dt  
    % 

Тесла удалось получить импульсы напряжением 
100.000.000 В с частотой повторения 160 КГц и 
длительностью 20÷100 нс. Нетрудно подсчитать что при 
этом импульсная мощность составит 77 ГВт. Тесла 
предполагал с помощью своей башни возбудить стоячую 
волну напряжения, используя земной шар как проводник 
электроэнергии. Потребителю необходимо было построить 
башню, подобную башне Тесла в точке потребления 
электроэнергии и получить электроэнергию в нужном 
количестве.  

Николо Тесла говорил: «Главное открытие, которое 
принесло мне полное удовлетворение, поскольку 
воплотило мой замысел, было сделано в 1899 году в 
Колорадо-Спрингс, где я проводил испытания генератора 
мощностью в сто пятьдесят киловатт и убедился, что при 
определенных условиях ток приобретает способность 
проходить сквозь весь земной шар, достигая 
противолежащей точки, и возвращаться к исходной точке, 
при этом сила тока не уменьшается». Другими словами, 
Тесла научился возбуждать стоячую волну тока, используя 
Земной шар как проводник тока.  

За три дня до Тунгусской катастрофы в Германии 
профессор Кѐльнского университета Вебер зафиксировал 
странные скачки магнитного поля. Они повторялись через 
каждые 3 минуты, как по расписанию. Эти пульсации 
начинались в 6 часов вечера и заканчивались в полвторого 
ночи [4]. 

И вот на территории нынешнего Красноярского края в 
районе Подкаменной Тунгуски раздаѐтся взрыв. Его сила, 
по оценкам экспертов, составила 40–50 мегатонн. Это-

мощность водородной бомбы. Загадочные колебания, 
зафиксированные Вебером, прекратились через час после 
тунгусского взрыва. 

Образование плазмоида – «Тунгусский метеорит» 
схематически показано на рис. 2. Бащня Теслы и район 
Подкаменной Тунгуски находятся по долготе практически 
на расстоянии 180 градусов, то есть являются как бы 
антиподами. Координаты Лонг-Айленда: 40,8 градуса с. ш. 
и 73,3 градуса з.д. Координаты падения Тунгусского 
метеорита: 60,9 градуса с.ш. и 101,9 градуса в. д. Таким 
образом, по широте эти две точки различаются на 175,2 
градуса, что только на 4,8 градуса отличается от 180 
градусов. На контурной карте северного полушария Земли 
показаны районы Лонг-Айленда и Подкаменной Тунгуски. 
Здесь же показан Парижский меридиан. Эти две области 
соединены штриховыми линиями, показывающими 
движение электромагнитной энергии. Необходимо 
отметить, что район Подкаменной Тунгуски, где 
произошѐл взрыв «Тунгусского метеорита», является 
антиподом Лонг-Айленда (Длинный остров) только 
частично. Настоящий антипод Лонг-Айленда находится в 
южном полушарии на расстоянии порядка 3000 км 
западнее Австралии. Почему же силовые линии вектора 
Пойнтинга образовали узел в районе Подкаменной 
Тунгуски? В этом нет ничего удивительного. Все 
радиолюбители мира знают, что радиоволны УКВ 
диапазона огибают поверхность Земного шара, либо через 
Северный полюс, либо через Южный полюс. Причѐм эта 
ситуация может меняться в течение суток. Очевидно, что 
утром 17 июня 1908 года наилучшим путѐм 
распространения радиоволн было северное направление. 

Сам по себе поток электромагнитных импульсов не мог 
вызвать никакого взрыва, так как напряжѐнность поля, 
даже в районе Башни Тесла, составляла порядка 1,8 КВ/мм, 
что почти в 2 раза меньше напряжения пробоя сухого 
воздуха.  

Три дня ничего страшного не происходило. Только 
Вебер фиксировал мощные магнитные поля, которые 
указывают на наличие мощных поверхностных токов на 
земле. Однако 17 июня, судя по описанию очевидца, 
атмосфера была предгрозовая. Достаточно было 
небольшому разряду молнии, чтобы поджечь плазмоид. 
Видимо это и произошло. Дальше «загоревшийся 
плазмоид» стал двигаться вдоль силовых линий вектора 
Пойнтинга в направлении увеличения напряженности 
электрического поля, то есть в сторону узла стоячей 
волны. Именно поэтому «плазмоид» вошѐл в узловую 
точку стоячей волны практически вертикально. В этот 
момент плазма мгновенно разрядилась с оглушительным 
взрывом. Ударная волна взрыва, как утверждают 
сейсмологи, несколько раз обошла Земной шар. А 
вещества в районе взрыва не было никакого. Поэтому 
поиски метеорита оказались безуспешными.  
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Подкаменная Тунгуска

Лонг-Айленд Парижский меридиан
 

Рис. 2.  

В момент взрыва плазмоида образовался мощный 
электромагнитный импульс, который мгновенно 
устремился по проложенному волновому каналу к Лонг-
Айленду, и через доли секунды всѐ было кончено. 
Генератор Тесла был выведен из строя. Скорее всего 
сгорели обмотки импульсного трансформатора. 
Аппаратура стала невосстановимой, так как Тесла никогда 
не делал чертежей своих устройств. 

Больше никаких экспериментов с передачей 
электромагнитной энергии на расстояние без проводов 
Тесла не предпринимал. Вскоре он скажет, что 
перебросить на расстояние в несколько тысяч километров 
огромный энергетический импульс, сгусток энергии – 

возможно. Но это может повлечь разрушения невиданной 
силы. 
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Тенденции использования космического пространства в 

качестве театра военных действий неразрывно связаны с 
энергетическими потребностями и соответственно 
возможностями космических аппаратов и  систем, 
используемых в военных целях, например, 
противоракетной обороны, радиоэлектронного 
противодействия и др. Одним из путей реализации таких 
космических средств является использование для 
названных целей мощного направленного управляемого 
СВЧ излучения, создаваемого посредством преобразования 
солнечной энергии в электрическую фотоэлектрическими 
солнечными космическими энергостанциями СКЭС [1]. 
Радиотехническую основу станций составляет АФАР, 
содержащая ансамбль идентичных активных модулей, в 
состав которых входят синхронизированные по частоте 
полупроводниковые автогенераторы СВЧ. Из-за больших 
размеров излучающей апертуры (диаметр десятки – сотни 
метров) используется пространственная синхронизация 
частоты. Для обеспечения приблизительно одинаковых 
условий работы активных модулей всего ансамбля с точки 
зрения постоянства коэффициента усиления и 
соответственно полосы синхронизации частоты 
синхронизированных автогенераторов при соосном 
расположении антенны синхронизатора и АФАР 
необходимая форма диаграммы направленности антенны 
синхронизатора должна иметь вид [2] 

   
2

cos 0,5 / /с с сF d cos      , где   – угол в 

сферической системе координат относительно нормали к 

центру апертуры антенны синхронизатора; с  – длина 

волны синхроколебаний; сd  – диаметр антенны 

синхронизатора. Отмеченное выше выполняется при 

условии /   1с сd  . Условием эффективного 

функционирования системы является обеспечение 
необходимой синфазности возбуждения излучателей 
активных модулей АФАР. Эти условие во многом 
определяется стабильностью частоты синхронизирующих 
колебаний. Нестабильность последних приводит как к 
возможности срывов синхронизации частоты из-за выхода 
последней за пределы полосы синхронизации (удержания) 
автогенератора, так и изменениям электрического 
фазового сдвига колебаний в синхронизируемых 
автогенераторах активных модулей и вариациям фазового 

набега главным образом в пространстве, и снижению 
эффективности системы в целом. Надежная работа АФАР 
возможна, когда стабильность частоты синхронизирующих 
колебаний обеспечивает условия, при которых требования 
к допустимому уровню относительной нестабильности 
частоты соответствуют допустимой несинфазности 
возбуждения излучателей активных модулей ансамбля. 
Поскольку источником нестабильности частоты является 
автогенератор модуля, то отмеченные выше сдвиги фазы 
оказываются коррелированными и допустимый уровень 
относительной нестабильности частоты синхронизатора 

доп доп /f с сf f   , где допсf  – допустимое абсолютное 

изменение частоты синхросигнала, сf  – частота 

синхросигнала, при изменении допустимого суммарного 

сдвига фазы допс  составит  

 

 
 

1

0,5Σ

доп доп 1

1 cos 0,5 /
0,4  / 1

sin 0,5 /

с с

f с f c c

с с с

d d
k k A

d



      
     

   

. 

Здесь Σd  – диаметр АФАР; 0,2cfk f F , где 0,2F  – 

коэффициент затягивания частоты единичного 

автогенератора активного модуля; 1  ck  – коэффициент 

усиления синхронизируемого единичного автогенератора; 

 г1  1доп/c с с гA f f    – отношение расстройки резонансной 

частоты автогенератора относительно частоты сf  к 

допустимому значению при вариации величины  г1сf  в 

пределах 0 ‒   1допс гf . При доп / 8с   ; 30fk  ; 

1  25 сk дБ ;   0cA   и изменении отношения Σ/с d  в 

пределах 4 210 10   величина 5 3

доп 2 10 10f

    . С 

ростом численных значений коэффициентов 1,f сk k  и cA  

требования к стабильности частоты повышаются. 
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Abstract. Low-profile millimeter-wave reflectarray with step 

reflector is studied. The antenna is manufactured by milling 

technology and is experimentally investigated. Experimental 

prototype demonstrates antenna gain of about 27 dB with 3dB 

aperture efficiency and bandwidth of 20%. Technological aspects 

of antenna application are considered as well. 

Keywords: low profile; reflectarray; stepped reflector; reflector 

antennas; millimeter-wave 

Отражательные низкопрофильные антенны являются 
перспективными в радиосистемах мм диапазона. В ряде 
случаев при изготовлении отражательных антенных 
решѐток могут применяться технологии лазерной резки 
[1], 3D-печати [2] или фрезерования [3]. Использование 
таких подходов позволяет уменьшить стоимость и сроки 
изготовления образцов при мелкосерийном производстве и 
улучшить КПД, за счет отсутствия диэлектрических 
потерь.  

Целью работы является экспериментальное 
исследование антенны мм диапазона со ступенчатым 
рефлектором и оценка ее характеристик при изготовлении 
на основе технологии лазерной резки.   

 

В настоящей статье экспериментально исследовалась 
прямофокусная низкопрофильная отражательная антенна 
мм-диапазона со ступенчатым рефлектором с размерами 

12x12x1 с F/D=1, которая была  изготовлена методом 
фрезеровки (рис. 1). Фотография экспериментального 
макета антенны приведена на рис. 1, геометрия антенны 
получена на основе метода геометрической оптики, исходя 
из распределения фазы сферической волны точечного 
облучателя, отнесенного от плоскости антенны на 
расстояние F и необходимости формирования отраженной 
волны вдоль нормали к раскрыву. Сечение непрерывного 
профиля приводится на рис. 2, здесь же приводится 
ступенчатая аппроксимация полученного профиля для 
шага 0,5 мм и 1,5 мм. Для экспериментальных 
исследований выбран компромиссный, с точки зрения 
скорости фрезеровки и точности изготовления, шаг 
дискретизации непрерывного профиля 0,5 мм. 

 

Рис. 2. Сечение  профиля исследуемой антенны 

В работе исследуется прямофокусная конфигурация 
антенны, при этом технология производства и алгоритмы 
синтеза раскрыва позволяют рассчитывать оффсетные 
структуры и антенны с ДН специальной формы. 

Рис.1. Экспериментальный макет 
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а) 

 

б) 

Рис. 3. ДН разработанной антенны. а – 30 ГГц, б –34,5 ГГц 

Исследование полевых характеристик в диапазоне 
рабочих частот проводились на сканере ближнего поля 
(рис. 4). Экспериментальные и расчетные ДН антенны на 
частотах 30 ГГц и 34,5 ГГц, представлены на рис. 3, а,б, 
соответственно. Наблюдается хорошее совпадение 
эксперимента и расчета по УБЛ и ширине главного 
лепестка ДН.  

 

Рис. 4. Фото эксперимента 

Частотные зависимости КУ антенны приведены на 
рис. 5, для оценки КИП здесь приводится зависимость КУ 
синфазного равноамплитудного раскрыва. Расчетная 
зависимость демонстрирует КИП порядка 60% на 
центральных частотах и около 40% на краю диапазона. 
Экспериментальный макет лишь на центральных частотах 
приближается к расчетным значениям КИП, заметное 
расхождение с расчетными значениями на краях 

диапазона обусловлено потерями в облучателе. Полоса 
рабочих частот экспериментального макета, определяемая 
по уровню снижения КУ на 3 дБ от максимального 
значения, составляет 20%.  

При производстве антенн миллиметрового диапазона 
со ступенчатым рефлектором перспективным является 
применение технологии лазерной резки. В этом случае 
раскрыв антенны можно собрать из отдельных слоев 
металла одинаковой толщины, но с различной топологией, 
в совокупности обеспечивающими необходимую форму 
рефлектора. На рис. 6 приводятся сечения профиля 
антенны при использовании слоев с толщинами 0,5 и 
1,5 мм. Использование такого подхода позволяет заметно 
сократить стоимость и сроки изготовления рефлектора. 
При этом перед разработчиками встает вопрос выбора 
толщины слоя и его влияния на КУ и полосовые 
характеристики антенны. В литературе отсутствует 
информация, дающая на него ответ, в связи с этим на 
рис.6. приводятся результаты электродинамического 
моделирования КУ рефлектора с различными толщинами 
слоев. Используя электрически малые толщины слоѐв 

металла (0.025 и 0.05), при которых форма рефлектора 
слабо отличается от непрерывного, значения КУ 
оказываются близки. При увеличении толщины пластин до 

1 мм (0.1) наблюдается снижение КУ на 0,5 дБ 
равномерно во всем диапазоне частот. Дальнейшее 

увеличение толщины слоя до 1,5 мм (0.15) приводит к 
еще большему снижению КУ. При этом заметна частотная 
зависимость – на низких частотах снижение составляет 
1 дБ, на высоких достигает 2 дБ. На основе приведенных 
зависимостей можно найти хороший компромисс между 
электрическими характеристиками и стоимостью 
изготовления антенны.   

 

Рис. 5. Зависимость КУ сравнение эксперимента и теории 
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Рис. 6. Зависимости КУ четырех рефлекторов, отличающихся толщиной 

пластины металла, взятого для изготовления (высотой ступеньки) 

Приведенное в работе исследование и анализ 
технологических аспектов демонстрируют 
перспективность применения антенн со ступенчатым 
рефлектором в миллиметровом диапазоне, в том числе и 
для систем связи пятого поколения. По стоимостным, 
электрическим и конструктивным характеристикам они 

могут успешно конкурировать с традиционными 
решениями, используемыми для решения этих задач.   
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Аннотация. В работе рассмотрен подход к определению 

исправленного угла изопланатизма оптико-электронной 

системы с многосопряженной адаптивной системой в 

зависимости от используемой модели высотного профиля 

атмосферной турбулентности. 
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I. ПРОБЛЕМА АНИЗОПЛАНАТИЗМА В АСТРОНОМИЧЕСКИХ 

МНОГОСОПРЯЖЕННЫХ АДАПТИВНЫХ СИСТЕМАХ 

В настоящее время системы адаптивной оптики (АО) с 
дополнительной системой формирования искусственного 
источника опорной волны становятся неотъемлемым 
инструментом наземных астрономических телескопов 
класса средних и крупных. В качестве опорного источника 
в адаптивных оптических системах все чаще в качестве 
опорных источников используются лазерные звезды. 
Одной из важнейших характеристик при этом является 
размер зоны изопланатизма, определяющий допустимый 
диапазон угловых расстояний наблюдаемого объекта и 
опорной лазерной звезды. При этом даже при 
использовании нескольких лазерных опорных звезд 
существует проблема покрытия небесной сферы, решение 
которой подразумевает увеличение поля зрения оптико-
электронной системы, которое составляет всего несколько 
угловых секунд для видимого диапазона длин волн. Одним 
из возможных вариантов развития адаптивных оптических 
систем является использование нескольких дефор-
мируемых зеркал, каждое из которых оптически 
сопряжено с атмосферным турбулентным слоем, 
находящимся на фиксированном расстоянии от входной 
апертуры телескопа. Такая конфигурация адаптивной 
оптической системы позволяет увеличить угловое поле 
зрение оптико-электронной системы, т.е. решить одну из 
главных проблем адаптивных оптических систем – малый 
угол изопланатизма. 

Многосопряженная адаптивная оптика [1] нацелена на 
расширение поля зрения оптической системы и коррекцию 
атмосферной турбулентности, используя множество 
опорных источников, окружающих наблюдаемую цель. 
Свет опорных источников, анализируется с помощью 
датчиков волнового фронта, сигналы которых 
используются для восстановления профиля атмосферной 

турбулентности на разных высотах. В последние годы 
были выделено два основных подхода реализации 
многосопряженных систем: 

 атмосферная томография (называемая в 
иностранной литературе «глобальной 
реконструкцией»); 

 слоисто-ориентированная схема. 

Рассмотрим Колмогоровскую турбулентность при 
которой структурная функция фазы Dφ(ρ) для двух точек 
изображения x1 и x2 для направления в зенит [2, 3] (рис. 1)  

   
5

2 23

0

2,91 nD k C h dh



       (1) 

где – k=2π/λ, λ это длина волны оптического излучения, 
h – высота над поверхностью земли, ρ= | x1-x2|. 

х1 х2

h

турбулентный слой

телескоп

 

Рис. 1. К определению зоны изопланатизма при использовании высотно 

независимой модели структурной функции показателя преломления 
2

nC . 

Для рассмотренной на рисунке схемы атмосферных 
искажений все эффекты искажений фазы считаются 
сконцентрированными в тонком фазовом экране на высоте 
h. Угол изопланатизма в этом случае определяется 
отношением [2, 3]: 
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00,62
r

h
      (2) 

где r0 – радиус когерентности атмосферы  

 

3
5

2 2

0

0

0,423 nr k C h dh


 

  
 

   (3) 

II. РАСЧЕТ ИСПРАВЛЕННОГО ПОЛЯ ЗРЕНИЯ 

МНОГОСОПРЯЖЕННОЙ АДАПТИВНОЙ СИСТЕМЫ 

По аналогии с выражением (2) размер изопланатичной 
области для уточненной модели наблюдения  

00,62
r

h
      (4) 

где h  – усредненная наблюдаемого слоя: 

 

 

6
5

6
25

0

2

0

n

n

h C h dh

h

C h dh





 
 
 
 
 
 





. 

В [1] предложена плоскослоистая атмосферную модель 
наблюдения из N равномерных слоев наблюдения 
толщиной hi и определен частичный радиус когерентности 
r0 для каждого слоя как 

 

3
5

2 20,423

i

i n

h

r k C h dh



 
  
  

 , i =1,…,N,  (5) 

Подставим полученное выражение для расчета радиуса 
когерентности одного слоя (5) в общее выражение (3): 

5 5
3 3

0

N

i

i

r r
 

     (6) 

В многослойном плоскослоистом представлении 
величина изопланатичной области ω будет определяться 
максимальным боковым смещением лучей при их 
прохождении через слой турбулентности hi. Для каждого 
из слоев смещение будет определяться как ±ωihi/4, где ωi 
это изопланатичная область i-го слоя. Для модели с одним 
турбулентным слоем величина смещения будет 
определяться выражением (4), поэтому можно записать  

3
50,62

4

i i

i

h
r N


 .  (7) 

Пользуясь выражением (7) и принимая значение 
2

nC  = 

2×10
-17

 м
-2/3

 постоянным для высот до 10 км и выше 
равным 0 в [1, 4] рассчитано увеличение 
скомпенсированного поля зрения в диаметре в 2N и по 
площади 4N

2
. Однако высотный профиль турбулентности 

2

nC (h) на самом деле является комплексной функцией 

зависящей от высоты и места расположения телескопа. 
Пользуясь выражением (7) определим толщину каждого 
турбулентного слоя как  

3
5

4
0,62i i

i

h r N





. 

Будем считать ωi равным для всех выделенным нами 
турбулентных слоев i (i=1,…,N), тогда 

 
5 5 55

3 3 33
0

1

4 0,62
N

i i

i

h N r
  



    

Подставим полученный результат в выражение (4) 

5
35 5

3 3

1

4
N

i

i

i

h N
h


 



 
  

 
 , 

тогда  
55 5 5

1 33 3 3

1

4
N

i i

i

N h h






    , отсюда получаем 

размер скомпенсированного поля зрения телескопа с 
многосопряженной адаптивной оптической системой: 

3
53 5

5 3

1

4
N

i i

i

N h h
 



 
   

 
    (8) 

Таким образом, выигрыш в размере области 
изопланатизма в случае использования модели высотной 
зависимости структурной функции показателя 

преломления 
2

nC  составляет  

 
6

55
3

116

N

i

i

h h

N



 
 
 
 
  


  (9) 

С использованием выражения (9) возможно оценить 
возможности по увеличению зоны изопланатизма в 
зависимости от предполагаемого количества корректоров 
N и модели высотного профиля турбулентности. 
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Abstract. In this article a closed-form expression for a quality 

factor of an electrically small dipole antenna covered by a layer 

of magneto dielectric is deduced. If relative permittivity and 

relative permeability are both equal to one, the expression 

becomes acquainted. 

Keywords: quality factor; electrically small dipole antenna 

covered by a layer of magneto dielectric 

I. ВВЕДЕНИЕ 

Хорошо известна формула для расчета добротности 
электрически короткой симметричной вибраторной 
антенны (СВА), дающая вполне удовлетворительную для 

практики точность при 1,kl kl ka  [1]:  

 
 

3

6
, ln 1

kl
Q kl ka

kakl

  
   

  
,    () 

где: kl  – электрическая длина плеча, ka  – электрический 

радиус СВА. Для оценки характеристик электрически 
малых антенн, предназначенных для работы в составе  
мобильных телекоммуникационных систем, представляет 
интерес обобщение этой формулы на случай наличия у 
СВА магнитодиэлектрической оболочки.  

Для получения этого выражения будем исходить из 
известной математической модели СВА в тонкой оболочке 
с характеристиками магнитодиэлектрика, основанной на 
формулировке интегрального уравнения относительно 
тока в проводнике [2]. В этой работе на основе 
одномодового приближения получено компактное 
выражение, связывающее входное сопротивление СВА с 
оболочкой с входным сопротивлением той же антенны без 
покрытия и добавки, отвечающей за толщину и 
электрические параметры материала оболочки (ее 
диэлектрическую и магнитную проницаемость):  

   

0
2

sin(2 ) 1
1

2
ln

sin(2 )2 sin
1 1

2

r

r
in a

r

kl

iZ kl b kl
Z Z

a klkl

kl

    
    

        
    
     
  

 .  (2) 

Здесь inZ – входное сопротивление СВА с оболочкой, 

aZ – входное сопротивления СВА без оболочки, 0Z  – 

импеданс свободного пространства, ,r r   – 

диэлектрическая и магнитная проницаемость оболочки, b –
 внешний радиус антенны (внешний радиус 
магнитодиэлектрического слоя), a – внутренний радиус 

(радиус металлического проводника). При отсутствии 
электрических и магнитных потерь из (2) следует, что 
оболочка оказывает влияние только на мнимую часть 
входного сопротивления антенны и вносит в него добавку 
в виде слагаемого, зависящего от геометрии СВА и 
электрических параметров оболочки. Для оценки 
добротности воспользуемся известным соотношением, 
справедливым для электрически малых СВА:  

in

in

X
Q

R
  .   (3) 

Выражение справедливо при условии in inX R , где 

in in inZ R iX   – входной импеданс антенны и вытекает 

из более общей формулировки. Для тонких электрически 
малых СВА без покрытия входной импеданс, в свою 
очередь, хорошо аппроксимируется формулой:  

 
2

20 ( ), 120 ln 1а
l

Z kl i ctg kl
a

  
       

  
. (4) 

С целью получения лаконичной формулы для 
импеданса короткой СВА в оболочке из выражения (2) с 
учетом (4), воспользуемся разложением 
тригонометрических функций в ряд, справедливым для 

малых kl :  

 
3

21
( ) ..., sin(2 ) 2 ...

6

kl
ctg kl kl kl

kl
    

Пренебрегая членами высокого порядка малости и, 
учитывая возможный комплексный характер 
проницаемостей оболочек, описывающий 
магнитодиэлектрические потери, из (2) и (4) получим:  
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 
 

   

2/ /
2 / /

2

2/
/

2

120
20 ln

3

120
ln 1 ln 1 1

3

r
in r

r

r
r

r

klb
Z kl

kl a

kll b
i

kl a a

        
    

                
        

.  (5) 

Здесь приняты обозначения: 
/ / /

r r ri     , 

/ / /
r r ri     . Из выражений (5) и (3) вытекает искомое 

соотношение для добротности короткой антенны, 
покрытой слоем магнитодиэлектрика с потерями:  

   

 
 

2/
/

2

2//
3 / /

2

ln 1 ln 1 1
3

6

6ln
3

r
r

r

r
r

r

kll b

a a
Q

klb
kl

a

             
      
      
    

 .      (6) 

В частном случае отсутствия потерь (
/ / 0r  , 

/ / 0r  ) 

из формулы (6) следует: 

 

   
2/

/
3 /

6 1
ln 1 ln 1

3

r
r

r

kll b
Q

a akl

                
        

.(7) 

Отметим, что при приписывании параметрам оболочки 
свойств окружающей среды выражение (7) переходит в 
известное (1). Применение соотношений (6) и (7) для 
добротности носит ограниченный характер, они 
справедливы только при условии 

in inX R 1,kl kl ka . В противном случае 

необходимо пользоваться более общим выражением. 

Рассмотрим частный случай чисто диэлектрической 
оболочки без потерь, т.е. положим в выражениях (5) и (7): 

1r  ,
/ /1 , 0r r    , 1kl , в результате получим: 

 
2 120 1

20 ln 1 ln r
in

r

l b
Z kl i

kl a a

     
       

    
 .     (8) 

Наличие оболочки в этом случае приводит к  некоторой  
компенсации собственной емкостной реактивности  на  
величину: 

1120
ln .r

r

b
X i

kl a

  
   

 
 

Причем, наличие диэлектрической оболочки приводит 

к уменьшению эквивалентного волнового сопротивления 

СВА, т.е. увеличению эквивалентного радиуса СВА и, 

следовательно, к уменьшению добротности. 

Действительно, из формулы (8) в этом случае следует 

соотношение для добротности СВА в диэлектрической 

оболочке: 

 
3

6 1
ln 1 ln r

r

l b
Q

a akl

     
      

    
 .       (9) 

Очевидно, что при 1r   получаем предельный 

переход в сторону добротности СВА без оболочки 
(формула (1)). Заметим, что увеличение относительной 
диэлектрической проницаемости, как способ понижения 
добротности короткой СВА носит весьма ограниченный 
характер: даже применение материалов с очень высоким 

значением r  показывает, что в лучшем случае удается 

получить максимальное значение эквивалентного радиуса 
СВА, равное внешнему радиусу диэлектрической 

оболочки b . Это следует из формулы (9) в результате 

предельного перехода r  :  

 
3

6
ln 1 .

l
Q

bkl

  
   

  
 

 
Рис. 1. Частотная зависимость добротности ЭМА  

Расчетная зависимость добротности СВА от kl  
приведена на рис. 1. Здесь сплошной линией приведена 
добротность для обычной СВА, пунктирной – для СВА с 
диэлектрической оболочкой (относительная 
диэлектрическая проницаемость равна 3). Квадратиками и 
кружочками отмечены результаты расчета добротности 
средствами пакета «CST Studio». 

Для другого крайнего случая оболочки с чисто 

магнитными свойствами, (при этом имеем: 1r   и 1r  ) 

из выражения (5) получим: 

   
2 120

20 ln 1 40 ln 1 .in r
l b

Z kl i i kl
kl a a

    
         

    
 (10) 

Величину  40ln 1r

b
i

a
Х

 
   

 
  можно трактовать 

как погонное индуктивное сопротивление, т.е. 
сопротивление, приходящееся на единицу электрической 
длины с размерностью [Ом/рад.]. Значительное увеличение 

r  по отношению к 1r   вполне оправдано в целях 
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оказания влияния на естественный характер изменения 
частотной зависимости мнимой части импеданса СВА.   

Как видно из формулы (10), магнитная оболочка 

вносит последовательную индуктивность в 

эквивалентную схему короткой СВА и, при условии:  

 
2

3 ln 1

1

ln
r

l

a

b
kl

a

  
  

    
 
 
 

 

может полностью скомпенсировать емкостную часть 

входного сопротивления СВА.  
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Abstract. The report is devoted to the question of equivalence 

and reciprocity of sequential and ladder RC circuits. The 

problem arises in the problems of synthesis and modeling of 

electronic devices. The conditions of equivalence of the 

considered chains are formulated. The corresponding formulas of 

transition from one chain to another are found, the equations of 

connection between parameters of chains are received. An 

example of using the method is considered. The results and 

conclusions can be useful to interested developers. 

Keywords: electrical circuit; RC circuit; multilink sequential 

and ladder circuits; the equivalent circuits from an input; 

operational impedance; substitution circuit; accordance equation; 

algorithm and formulae the transition 

I. ВВЕДЕНИЕ 

Правомерен вопрос о сравнении и эквивалентности 
цепей, представлены на рис. 1. Такие RC цепи возникают в 
задачах синтеза и моделирования радиоэлектронных 
устройств [1–3]. Разработчиков интересует также вопрос 
их взаимного замещения. Первую схему (рис. 1) называют 
многозвенной последовательной, вторую – лестничной. 
Критерием эквивалентности выберем равенство их 

входных операторных сопротивлений: ( ) ( )Z p Z p . Он 

апробирован исследованием схем, реализующих заданную 
входную функцию по Фостеру (первая) и Кауэру [1–2]. 
Однако их взаимное соответствие не очевидно, потому что 
тасовка звеньев в последовательной цепи не меняет ее 
входного сопротивления, чего нельзя сказать про 
лестничную цепь. 

 

Рис. 1. Схемы сравниваемых двухполюсников 

II. ФОРМУЛЫ ВЗАИМНОГО ПЕРЕХОДА 

Необходимым условием эквивалентности 
рассматриваемых цепей следует принять равенство числа и 
тождественность характера их реактивностей, в данном 
случае – емкостных. Отсюда вытекает, в частности, 
равенство числа звеньев в этих схемах. Однако здесь надо 
отметить одну особенность этого условия. 

Если любые два звена первой цепи характеризуются 
одной и той же постоянной времени τ = RC , то они вместе 
эквивалентны одному звену с той же постоянной. 
Действительно, два таких звена, включенные 
последовательно, образуют уравновешенный мост, 
который, как нетрудно показать, эквивалентен одному 
звену с той же постоянной времени. Обратно, любое звено 
первой цепи можно представить сколь угодно большим 
числом звеньев с одинаковыми постоянными τ . Например: 
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звено с параметрами RC = τ  можно заместить двумя 
последовательно включенными звеньями с параметрами 

(1) (1)R C    и (2) (2)R C    такими, что (1) (2)R R R   и 
( )( ) iiC R  . 

Таким образом, принимая, как данность, равенство 
числа звеньев первой и второй цепей, надо потребовать, 
чтобы звенья последовательной цепи имели разные 
постоянные времени. 

Любопытно, что такое ограничение может оказаться 
излишним. В самом деле, если в первой цепи появляется 
звено с повторяющимся значением постоянной времени, 
то во второй цепи в конце «лестницы» одновременно 

возникает вырожденное звено с 0nR   и 
nC   . То есть, 

число звеньев в обеих схемах в любом случае будет одним 
и тем же. 

Прежде чем применить выбранный выше критерий, 
запишем общие соотношения эквивалентности, 
вытекающие из рассмотрения самих цепей (рис. 1). 

Из равенства входных сопротивлений и наличия 
гальванической связи в цепи получим 

1 2 1 2... ...n nR R R R R R         .    (1) 

Из равенства электрических зарядов в цепях (опять же 
на постоянном токе) найдем 

 1 1 2 2 1 1... ...n n n n n n nR C R C R C R C R R C 
             

 1 1 1...n nR R R C
       .        (2) 

И, наконец, равенство входных сопротивлений на 
безгранично большой частоте дает 

1 1 2

1 1 1 1
...

nC C C C
   


.       (3) 

Общие соотношения (1–3) полезны как для 
дополнения, так и проверки основных выводов. 

Запишем критерий эквивалентности Z Z   в явном 
виде [2]: 

1 2

1 1 2 2

...
1 1 1

n

n n

R R R

pR C pR C pR C
   

  
 

1

1

2

2

1

1

1

1

...

1

n

pC

R

pC
R

R



 

 

 
 

 

                (4) 

Дальнейший ход исследования можно определить 
следующим образом. Для перехода от первой цепи ко 
второй представляем левую часть равенства (4) 
отношением двух многочленов от переменной р . Разлагая 
эту рациональную функцию в непрерывную дробь, 
устанавливаем искомые формулы перехода. 

Переходя от второй цепи к первой заменяем цепную 
дробь (справа) частным двух многочленов, которое затем 
разлагаем на простые дроби. В ходе преобразований 
находим выражения параметров последовательной схемы 
через параметры лестничной схемы. Существование и 
единственность полученных формул подтверждают факт 
эквивалентности рассматриваемых цепей. 

Громоздкость выкладок лавинообразно нарастает с 
ростом числа звеньев. Поэтому для иллюстрации метода 
ограничимся сравнением двухзвенных цепей (n = 2). 

1. Переход от последовательной к лестничной цепи. 

Имеем: 

1 2 1 2 1 2

2

1 1 2 2 1 1 2 2
1 2

1 2

( )1 1

1 1 ( ) 1

R R C C p R R
Z

C R C R p C R C R p
pC pC

R R

  
  

  
 

 

Следуя алгоритму Евклида [1,4], разлагаем дробно-
рациональное выражение в конечную цепную дробь. Для 
этого последовательно делим многочлен-знаменатель на 
многочлен-числитель, многочлен-числитель на остаток от 
первого деления и т.д. В случае n = 2  процесс завершается 
на 3-м шаге: 

1

1

2

2

1

1

1

1

Z

pC

R

pC
R



 

 

 


. 

Здесь 

2

1 2 1 21 2

1 1 2 2

1 2 1 1 2 2

( )
;

R R C CC C
C R

C C C R C R


  

 
; 

2 2 2

1 1 2 2

2 2

1 2 1 1 2 2

( )

( )( )

C R C R
C

C C C R C R


 

 
; 

2

1 1 2 2

2 2 2

1 1 2 2

( )C R C R
R

C R C R


 


. 

Согласно (4) найденные формулы определяют 
параметры второй цепи через параметры первой, 
устанавливая тем самым существование и единственность 
соответствия между ними. Правильность результатов легко 
проверяется с помощью независимых уравнений (1–3). 

2. Переход от лестничной к последовательной цепи. 

Обращение формул, найденных в предыдущем пункте 
возможно, но в общем случае довольно громоздко. Более 
того, оно не однозначно, так как содержит несколько 
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ветвей (в данном случае – две). Неоднозначность отражает 
возможность перестановки звеньев в последовательной 
цепи. Поэтому далее пойдем по намеченному ранее пути: 

1

1

2

2

1

1

1

1

Z

pC

R

pC
R

  

 

 

 


 

1 2 2 1 2

2

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

R C R p R R

C C R R p R R C C R p

     


             

. 

Корни знаменателя суть 

1 2 1 2 2

1,2

1 2 1 2

( )

2

R R C C R
p

C C R R

      
 

   


, 

где 

 1 2 1 2 22

1 1 2 2 1 2

1 1 2 2

( )
( )

R R C C R
C R C R C R

C R C R

       
          

      

 . 

Можно показать, что эти корни вещественны, 
различны и отрицательны. Следовательно, 
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 . 

Сравнивая эту сумму простейших с аналогичной 
суммой для Z , получаем 

1

1,2

1 2 1 2 2

2

( )

C
C

R R C C R



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2 1
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R
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   
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R R C C RR C R
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           
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       
. 

Результат подтверждается соотношениями (1–3). 

Примеры. 1) R1 = 1 кОм; R2 = 2 кОм; С1 = 1 мкФ; 
С2 = 2 мкФ; 

3

6 2 3

6 3 10

4 10 5 10 1

p
Z

p p 

 


   
 ; 

1 2 1 22 кОм; 1 кОм; 2 3 мкФ; 3 мкФR R C C       . 

Примечание к расчету полюсов рациональной 
функции: α =0,003 c; р1 = –1000 c

–1
; р2 = –250 c

–1
. 

2) R1 = 1 кОм; R2 = 2 кОм; С1 = 1 мкФ; С2 = 0,5 мкФ; 

3

6 2 3 6 2

3 3 10 3 ( 1000)

1 10 2 10 1 1 10 ( 1000)

p p
Z

p p p  

   
 

      
; 

1 2 1 23 кОм; 0; 1 3 мкФ;R R C C         . 

III. ВЫВОДЫ 

Между эквивалентными по входу последовательной и 
лестничной RC цепями имеют место соотношения 
взаимности, позволяющие замещать при необходимости 
одну цепь другою. Если число звеньев превышает 3–4, то 
задачу замещения следует решать численно, используя для 
проверки независимые уравнения (1–3). 
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Abstract. Synthesis of radiation pattern of antenna arrays 

remains of immediate interest, as application domains of antenna 

arrays are growing, the solution of the problem of adaptation of 

radio system to various working conditions is even more often 

required, news complex systems combining communication and 

radars appear, while modern and perspective hardware 

components allow to perform flexible and intellectual control of 

both the direction, and shape of antenna array radiation pattern. 

Two synthesis methods of the antenna array amplitude-phase 

distribution are considered and the tool for implementation of 

the methods is proposed in the article. 

Keywords: phased array antenna; antenna synthesis; smart 

antennas; genetic algorithm 

Такой инструмент, как антенная решѐтка с 
возможностью управления амплитудой и фазой или 
задержкой в каналах (ФАР, АФАР, ЦАФАР или 
гибридные схемы) позволяет синтезировать ДН заданной 
формы. Для этого нужно найти амплитудно-фазовое 
распределение (АФР) в каналах. Фазовое распределение 
можно пересчитать в соответствующие задержки сигнала, 
если в системе используются не фазовращатели, а 
аналоговые или, что чаще, цифровые линии задержки.  

В реальной системе с ФАР, уже практически всегда, 
применяются различные методы адаптации, и 
непосредственная информация об АФР становится не 
столь актуальной. Кроме того, каждая конкретная 
реализация ФАР, особенно малоэлементной, требует 
настройки и калибровки [1]. Но для моделирования систем 
и ускорения работы алгоритмов адаптации задача 
нахождения АФР остаѐтся актуальной (см., например, [2]), 
а развитие элементной базы и переход к цифровым ФАР 
позволяет решать задачу синтеза ДН прямо в аппаратуре в 
масштабе реального времени. Далее будут 
рассматриваться особенности и практические аспекты 
синтеза ДН малоэлементных линейных эквидистантных 
ФАР и опираться мы будем на публикации [3-7]. 

Не всегда мы обладаем ФАР, состоящей из сотен или 
тысяч элементарных излучателей. Такие инструменты 
дороги и, зачастую, избыточны. Кроме того, пока трудно 
говорить о большом количестве цифровых каналов, хотя 
ЦАФАР и является наиболее гибким и перспективным 
исполнением. Существуют массо-габаритные ограничения 
– не всякий беспилотный аппарат может нести на борту 
многоэлементную ФАР. Поэтому мы будем рассматривать 

ФАР с количеством элементов не более 16. При этом 
стремятся не только использовать весь потенциал решѐтки, 
но и максимизировать коэффициент усиления. Для чего 
увеличивают расстояние между элементами, которые сами 
могут быть подрешѐтками, что приводит к формированию 
интерференционных максимумов, влияние которых 
компенсируют при помощи суженной ДН излучателя, 
несомненно, в ущерб сектору сканирования. И, тем не 
менее, хочется точнее определить, на какие компромиссы 
можно пойти при формировании заданной ДН и какие 
требования это предъявит к аппаратуре.  

Существуют два основных вида алгоритмов поиска 
необходимого АФР для синтеза ДН заданной формы – 
оптимизационные и прямые. Оптимизационные методы 
приближают ДН к заданной итерационно. Прямые методы 
позволяют найти АФР в результате решения уравнения. К 
сожалению, оба подхода имеют ряд многократно 
описанных в литературе недостатков и не позволяют 
сформулировать единую методику поиска АФР. В данной 
работе приведены результаты практического применения 
оптимизационного алгоритма на основе генетического 
алгоритма из [3] и развит подход, предложенный в [4] и 
[5]. 

Перед тем как описать особенности применения 
указанных алгоритмов отметим, что использование 
радиотехнических методов, хорошо описанное в [6] и [7], а 
именно аппарата рядов Фурье, не позволяет решать задачи 
синтеза, поскольку в результате обратного преобразования 
существенные для формирования ДН значения АФР 
получаются в узлах, которые выходят за границы антенной 
решѐтки. А вот для решения задачи анализа ряд Фурье 
подходит с двух точек зрения. Во-первых, поскольку 
множитель решѐтки является преобразованием Фурье, то 
мы можем существенно ускорить вычисление ДН по 
известному АФР за счѐт применения алгоритма БПФ. Во-
вторых, при наличии дифракционных максимумов, синтез 
осуществляется только в той области, в которой 
существует ряд Фурье. ДН вне этой области повторяет 
структуру основной ДН и, в основном, определяется ДН 
излучателя.  

Первое обстоятельство, использование БПФ, 
существенно ускоряет применение оптимизационных 
методов. В частности, именно так формируются ДН на 
каждой итерации в алгоритме из [3]. Особенностью было 
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то, что приведѐнный в [3] алгоритм не учитывал длину 
волны и шаг решѐтки, поэтому в него был добавлен 
соответствующий масштабный сдвиг по углу: 

   срλ* 1λ* 1
sin

* *
s

s s

uu

f d f d


   , 

где 
s  – угловая координата, зависящая от длины волны 

λ  и шага решѐтки d ; 
sf  – частота дискретизации; 

1,2,3 su f   – обобщѐнная координата. 

Ряд особенностей был выявлен при написании 
программы по алгоритму, рекомендованному в [4], 
несомненным достоинством которого является 
приведѐнная на стр. 44 процедура, указывающая на то, что 
нужно вычитать именно коэффициенты разложения, а не 
диаграммы направленности. Но, к сожалению, при малом 
количестве излучателей и расстоянии между ними, когда 
начинают появляться дифракционные максимумы 
алгоритм работал неудовлетворительно. Поэтому было 
введено дополнение – пределы интегрирования брались из 
ДН, полученной методом БПФ. Стоит отметить, что 
алгоритм из [4] имеет несколько большую 
функциональность, чем заявлено в названии – он 
позволяет установить любое значение ДН, а не только 
сформировать ноль. Для этого нужно брать 
соответствующий уровень вспомогательной ДН, который 
после вычитания из основной ДН, даст желаемое значение. 
Последовательное, многократное, применение 
усовершенствованного алгоритма позволяет не только 
формировать несколько нулей, но и синтезировать 
требуемую ДН, превращая алгоритм в оптимизационный. 

Видится, что последовательное применение 
оптимизационного алгоритма и нескольких итераций 
усовершенствованного прямого алгоритма приведут к 
лучшим результатам по скорости получения заданной ДН. 
В таком случае, полученная в ходе работы 
оптимизационного алгоритма, ДН становится исходной 
для прямого и может быть отредактирована. 

Приведѐм примеры работы алгоритмов синтеза. Для 
этого рассмотрим линейную эквидистантную решѐтку из 
16 излучателей, расположенных на расстоянии 72.0 мм при 
рабочей частоте 5.5 ГГц. 

На рис. 1 показаны сходимость генетического 
алгоритма, АФР, огибающая (косеканс), полученная ДН 
(БПФ) и время работы алгоритма на персональном 
компьютере. На рис. 2 представлена ДН, полученная 
методом суммирования с учѐтом полученного АФР. ДН 
излучателя существенно снизит дифракционные 
максимумы.  

Теперь, полученное АФР, сохраним как исходное и 
воспользуемся два раза усовершенствованным прямым 
алгоритмом. В первый раз изменим значение на 10 
градусах с минус 14 дБ на минус 9 дБ. Результат приведѐн 
на рис. 3. 

Во второй раз получим глубокий ноль в направлении –
7.4 градуса, что представлено на рис. 4. На рис. 5 показано 
итоговое АФР. 

 
Рис. 1. Результаты работы оптимизационного алгоритма 

 
Рис. 2. ДН антенны при суммировании полей излучателей 

 
Рис. 3. Применение усовершенствованного прямого алгоритма (первая 

итерация) 

 

Рис. 4. Применение усовершенствованного прямого алгоритма (вторая 
итерация) 
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Рис. 5. полученное в результате решения задачи синтеза 

Из приведѐнных рисунков видно, что оба алгоритма, 
после некоторой доработки, показали ожидаемые 
результаты и пригодны для поиска, требуемого АФР. 
Усовершенствованный прямой алгоритм может быть 
встроен в программное обеспечение аппаратуры с целью 
увеличения эффективности алгоритмов адаптации.  

Для эффективного использования рассмотренных 
алгоритмов необходимо создать программное 
обеспечение, концепция которого изложена в статье [8].  

Существующие программные продукты [9–11] либо 
функционально избыточны, либо имеют ряд ограничений 
или вовсе недоступны.      

Интерфейс предлагаемой программы показан на рис. 6.  

 

Рис. 6. Интерфейс ПО 

Задача создания ПО указанного типа остаѐтся 
актуальной, в том числе и потому, что содействует 
обучению студентов по профильным специальностям и 
позволяет обобщать, накапливать и продвигать знания. 
Даже новое электрорадиоизделие может успешно 
продвигаться на рынке только, если к нему прилагаются 
модели для расчѐта в современных САПР, а полученные 
методы и алгоритмы синтеза ДН, учѐта подстилающей 
поверхности, учѐта условий распространения и т.д., 
должны сразу находить своѐ воплощение в ПО. 
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Abstract. Spatial wave front estimation of signals emitted by 

global navigation satellite systems may provide accurate geo – 

positioning even when only one or two satellites are located in the 

receiver’s field of view. The paper studies the maximum 

achievable precision of the coordinate estimation by a navigation 

receiver based on statistical methods used in radiolocation.  

Keywords: spatial signal; satellite; precision; coordinates  

 

Использование характеристик пространственно-
временного сигнала (ПВС) космического аппарата (КА) 
спутниковой навигационной системы (СНС) расширяет 
функциональные возможности аппаратуры потребителя 
(АП). Оценки параметров фазового фронта (ФФ) ПВС 
могут быть источником дополнительных данных для, 
например, определения координат, скорости и времени АП 
по 1-му или 2-м КА, решения навигационной задачи в 
условиях активных преднамеренных помех, определения 
ориентации АП, исследования атмосферных явлений 
фазовыми системами с большой базой, и, вероятно, других 
задач [1, 2, 3, 4]. 

 

Рис. 1. Глобальная система координат модели 

Осуществимость определения координат АП по 
сигналам 1-го или 2-х КА обоснована в работе [1]. В 
работах [2, 3] описаны результаты исследований 
разрешающей способности и так называемой 
«систематической ошибки», возникающей в одном из 
модифицированных методов максимального 
правдоподобия (МП), который использовался при 
исследовании возможности определения координат АП по 
1-му или 2-м КА. Во всех перечисленных работах 
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предполагалось, что ПВС КА принимается на фоне 
некоррелированного шума, что придаѐт измерениями 
случайный характер. В данной работе мы приведѐм 
результаты исследования качества оценивания координат 
АП, в основе которого лежит метод МП, применяемый к 
векторным случайным величинам (СВ), описывающим 
ПВС одного спутника СНС. 

 

Рис. 2. Локальная система координат модели 

В основе идеи определения координат АП с 
оцениванием параметров ПВС 1-го или 2-х КА лежат 
следующие рассуждения. Пусть в евклидовом 

пространстве 3E  определены глобальная система 
координат (ГСК) с началом O в центре Земли, 

ортонормированным базисом  , ,X Y Ze e e  (Рис. 1), и 

локальная система координат (ЛСК) с началом в 
произвольной точке A, в которой располагается АП, и 

ортонормированным базисом  , ,a a a

X Y Ze e e  (Рис. 2), 

заданным так, что 
a

X Xe Me , 
a

Y Ye Me , 
a

Z Ze Me , где M  

- матрица поворота базиса ЛСК относительно ГСК. 

Пусть также в этом пространстве радиус-вектор 
1R  

характеризует местоположение КА в ГСК, радиус-вектор 

aR  характеризует местоположение АП в ГСК, и радиус-

вектор 1

a
R  характеризует местоположение КА в ЛСК. 

Тогда, учитывая свойства произвольного евклидового 
пространства, можно записать, что 

     1 1 1 1 1 1

a a a

a X Y ZX X Y Y Z Z     R M e M e M e  

Значения 
1 1 1, ,X Y Z  считаются известными, так как эти 

данные извлекаются АП из навигационного сообщения, 
передаваемого КА [4]. Полагая, что ориентация АП, 
задаваемая матрицей M , однозначно определена, из 
выражения (1) следует теоретическая возможность 

вычисления координат АП , ,a a aX Y Z  при условии, что 

координаты 1 1 1, ,a a aX Y Z  известны. Задача получения 

значений координат КА в ЛСК aR  может быть решена с 

использованием измерителя параметров ПВС КА, а 
точность определения координат АП будет определяться 
точностью оценки координат КА в ЛСК. Рассмотрим 
подробней. 

Пусть  x R  - вектор, описывающий аддитивную смесь 

ПВС КА, принимаемого АП, и помехи, порождѐнной 
внутренними и внешними шумами, в простейшем случае 

некоррелированными,  1 1 1, ,a a aX Y ZR  - вектор 

неизвестных координат КА в ЛСК (будем его также 

обозначать далее  , ,X Y Z ), являющийся непрерывной СВ 

с известной плотностью распределения  p R . Пусть R̂  - 

оценка неизвестного параметра R . В статистическом 

смысле R̂  является СВ, и оптимальный измеритель 
обеспечивает наилучшее качество оценки по выбранному 
критерию. В теории радиолокации часто используют 
критерий минимального среднего риска [5], 
обеспечивающий несмещѐнную оценку неизвестного 
параметра, распределѐнного по нормальному закону, при 
использовании квадратичной функции потерь. Используя 
теорему Байеса, получают послеопытное распределение 
вероятности, определяющие операции, которые выполняет 
оптимальный измеритель: 

     xp k p pR x x R R   

где  p x R  - функция правдоподобия (ФП), полагаемая 

известной. При условии регулярности модели и 

предполагая, что доопытная плотность  p R  

соответствует равномерному распределению, матрица 
точности [5, 6] размерности 3 равна 

 
1

2
1

maxln , , 1,2,3E

i k

d
p i k

dR dR



   C C x R  

диагональные элементы которой определяют дисперсии 
оценок векторного параметра R , то есть координат 

1 1 1, ,a a aX Y Z , а 
maxR  соответствует максимуму ФП. 

Полученная оценка совпадает с наилучшей среди 
несмещѐнных оценок, определяемой теоремой Рао – 
Крамера [5, 6]. Полагая, что единичный составляющий 
импульс фазоманипулированного (ФМ) сигнала, 
описываемого функцией 

      
1

0 1 1 0

0

cos
i

M
T

i i d i i m

m

s t u u t m t t w  


 



      k r , 

где M  - число единичных импульсов в ФМ сигнале, 
it  - 

задержка, обусловленная различием времени 

распространения сигнала между 1-м и i-м АЭ, j
m

= p  или 

0 – значение фазы, соответствующее «0» или «1» 
передаваемого бинарного года; эквивалентного 
спецификации “PRN” системы GPS, в одном антенном 
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элементе (АЭ) плоской антенной решѐтки (АР) на фоне 
некоррелированного стандартного нормального шума при 
условии одинаковых АЭ и начальной фазе, равной 0, в 

предположении пренебрежительного малого значения 
it , 

можно описать функцией 

     

   0 1 1

, ,

cos
X Y

i i i

i i i

x t s t X Y n t

X Y
uu t k r k r wt n t

R R
 

  

 
    

 



где u  - амплитуда колебания в АЭ,  0u t  - функция, 

описывающая одиночный видеоимпульс длительностью 

d , k  k  - модуль волнового вектора, ,
X Yi ir r : координаты 

i-го АЭ в плоскости АР, R  - расстояние между КА и АП, 
w – циклическая частота, и получив логарифмическую ФП 
в скалярном виде 

     
1 12

1 1

1

1
ln cos

2
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i i
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 
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 
x R 

где 
2q  - энергетическое отношение сигнал/шум (ОСШ) в 

одном АЭ, C  - некоторая константа, в предположении, что 

1d w , диагональные элементы матрицы точности (3) 

будут равны: 
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На Рис. 3 представлены результаты расчѐтов 
среднеквадратических отклонений (СКО) оценок по 
выражениям (4) для двух различных конфигураций АР 

(сплошные линии), N  - число АЭ, 
1r i ir r const    , в 

зависимости от ОСШ, и результаты, полученные при 
статистическом моделировании (штриховые линии). 
Полагалось, что длина волны несущего колебания равна 
20 см, а расстояние между АП и КА составляет 20 тыс. км. 
Из Рис. 3 следует, что экспериментальные данные хорошо 
согласуются с аналитическими выражениями. 

 

Рис. 3. Зависимости точности оценок от ОСШ и конфигурации АР 

По результатам анализа и моделирования можно 
сделать вывод о том, что для достижения приемлемой СКО 
оценок в АР размером от метра до нескольких метров 
необходимо обеспечивать достаточно большое ОСШ до 70 
... 80 дБ. На практике, в приѐмнике АП это может 
оказаться трудно решаемой задачей, что требует поиска 
новых методов и алгоритмов оценок параметров. 

Одной из основных причин необходимости 
обеспечения значительного ОСШ есть большое расстояние 
между АП и КА, составляющее в среднем от 20 до 50 тыс. 
км. В настоящее время авторы проводят исследование 
возможности использования КА для решения 
навигационной задачи, принадлежащих другим, не 
навигационным, системам, передающих телеметрические 
данные и находящиеся на заметно меньших расстояниях, 
составляющих значения около нескольких сотен км. Из 
уравнения (4) следует, что при таких расстояниях 
предельно достижимая дисперсия оценки станет 
существенно меньше. 

Повысить точность оценок можно, используя, 
например, следящий режим оценки параметров сигнала. 
Предположим, что оценка одного и того же параметра R  
проводится двумя так называемыми «этапами», и 

допустим, что доопытное распределение  p R  нам стало 

известно в результате измерений первого этапа: 

     
0 0 0 0

1 ˆ ˆexp
2

T

Cp k
 

     
 

R R R C R R  

где 0C  - матрица, обратная матрице точности (3), 

полученная на первом этапе оценивания, 
0R̂  - доопытная 

оценка параметра R , 

 
0 3 1

12 2
0

1 1

2
Ck

 



C

. 

Распределение  p x R  на втором, текущем, этапе 

равно 

     
1 ˆ ˆexp
2

T

pp k
 

     
 

x R R R C R R  

где 
max

ˆ R R . Подставляя (5) и (6) в (2), после некоторых 

преобразований получаем, что результирующая матрица 
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C , обратная матрице точности, равна 
0  C C C , и 

поэтому, например, для одного оцениваемого параметра 

X , можно записать, что дисперсия 2

   его оценки равна 

2 2 2

0

1 1 1



 
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, 

откуда 

2
2

2 2 2

1

1

N

i

i

R

q k r









 

что в два раза меньше, чем значение выражения (5), 
записанное для одного оцениваемого параметра. Таким 
образом, при неподвижном КА оценка, при условии 
использования данных точно такого же измерения из 
предыдущего цикла, уменьшает дисперсию в два раза. 

Следящий режим измерений параметров следует также 
применять, если координаты КА в ЛСК меняются за время 
процедуры оптимального измерения на такие значения, 
которые сравнимы или превышают значения СКО оценок 
координат, то есть в случаях больших относительных 
скоростей КА и АП. В момент написания этой статьи 
авторы проводят анализ зависимостей дисперсий оценок 

от значений относительной скорости КА и АП и 
результаты этого исследования будут опубликованы в 
одной из будущих работ. 
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Abstract. The sequence of premature ventricular contractions 

(PVC) should be considered as a stream of events, the occurrence 

of which is determined by both deterministic processes 

(development of pathology) and random disturbances (physical 

and psycho-emotional stress). This report shows the results of a 

study of changes in heart rate variability (HRV), assessed by the 

normal sinus rhythm preceding the PVC episode. Among the 29 

considered indicators of HRV, 3 were identified, which can be 

used as predictors in the task of PVC predicting. 

Keywords: normal sinus rhythm; heart rate variability; 

premature ventricular contractions; prediction  

I. ВВЕДЕНИЕ 

Под нарушениями ритма сердца, или аритмиями, 
понимают любой сердечный ритм, который не является 
регулярным синусовым ритмом нормальной частоты. 
Нарушения ритма могут быть обусловлены изменением 
основных функций сердца – автоматизма, возбудимости, 
проводимости или их сочетанными нарушениями. Также 
нарушения сердечного ритма и изменения проведения 
могут быть обусловлены множеством различных 
патологий. В конечном счете, любая аритмия и аномалии 
проведения являются следствием критических изменений 
электрической активности миокардиальных клеток [1].  

В данной статье рассматривается такой вид аритмии 
как желудочковая экстрасистолия (ЖЭ). Данный вид 
аритмии относится к активным эктопическим комплексам 
(ритмам) и является одним из наиболее опасных. При 
некоторых желудочковых экстрасистолах считается 
высоким риск внезапной смерти, особенно если у пациента 
имеются тяжелые заболевания сердца. 

В работе показаны результаты исследования 
возможности прогнозирования эпизодов ЖЭ на основе 
параметров ритмограммы, а именно характеристик 
вариабельности сердечного ритма (ВСР) предшествующие 
эпизоду ЖЭ. 

Вариабельность сердечного ритма – это временная 
вариация между интервалами последовательных 
сердцебиений. На стандартной электрокардиограмме 
(ЭКГ) максимальное отклонение нормального QRS-
комплекса от изолинии задает положение зубца R (рис. 1), 
а интервал между двумя соседними пиками зубца R 
называется интервалом R-R. При оценке ВСР традиционно 
используют интервалы между соседними нормальными 
(N) QRS-комплексами, возникающими в результате 
деполяризации синусового узла. ВСР определяется 
изменчивостью N-N интервалов. 

 

Рис. 1. Схематическое изображение зубцов и интервалов  

нормальной ЭКГ 

Анализ параметров ритмограммы (последовательности 
RR-интервалов) позволяет комплексно оценивать 
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функционирование сердечно-сосудистой системы и 
контролирующей ее вегетативной нервной системы. 

Методологическая база анализа ВСР сложилась в 80-
90-х годах, в 1996 году группой экспертов Европейского 
общества кардиологии и Североамериканского общества 
стимуляции и электрофизиологии разработаны стандарты 
анализа ВСР, в соответствии с которыми сейчас 
выполняется большинство исследований [2, 3]. Анализ 
ВСР – это неинвазивная технология, которая дает 
возможность не только оценивать функциональное 
состояние регуляторных систем организма и его 
изменения во времени, но и прогнозировать развитие 
преморбидных (предшествующих и способствующих 
развитию болезни) состояний и даже вероятности 
внезапной смерти.  

На сегодняшний день известны следующие методики 
анализа ВСР:  

 статистические методы;  

 геометрические методы; 

 автокорреляционный анализ; 

 спектральные методы;  

 нелинейные методы. 

II. ПОКАЗАТЕЛИ ВСР 

На рис. 2 представлена нормальная ритмограмма. 
Визуальный анализ ритмограммы пациента 
сопровождается определением статистических 
характеристик. 

 

Рис. 2. Нормальная ритмограмма 

Статистическими характеристиками ВСР в первую 
очередь являются математическое ожидание и дисперсия 
последовательности RR-интервалов. Математическое 
ожидание позволяет судить о средней за время 
наблюдения частоте сердечных сокращений пациента. 
Дисперсия кардиоинтервалов характеризует их 
изменчивость. С точки зрения диагностики уменьшение 
пульсовой дисперсии является отрицательным фактором. 
С целью учета индивидуальных особенностей организма 
пациента в некоторых работах рекомендуется оценивать не 
абсолютное значение дисперсии, а взятое по отношению к 
величине математического ожидания отсчетов 
ритмограммы (коэффициент вариации). 

Изучение вариабельности ряда RR-интервалов может 
проводиться с помощью гистограмм, построение которых 
сопровождается оцениваем диапазона изменений величин 
интервалов, коэффициентов асимметрии и эксцесса, 
«индекса Святого Георга» (триангулярный индекс) и 
других показателей. 

Весьма наглядным способом анализа ВСР является 
построение скаттерграмм, т. е. отображение в 
прямоугольной системе координат пары последовательных 

интервалов ( iRR , 1iRR  ), где iRR  – координаты по оси 

абсцисс, а 1iRR   – по оси ординат. Cкаттерграмма 

здорового человека имеет форму овала, вытянутого вдоль 
биссектрисы угла, образованного осями координат. 
Ассимметричность может свидетельствовать о наличии 
артериальной гипертензии. Особенно удобно 
использование скаттерграмм для диагностики 
экстрасистол, изображаемых на графике в виде отдельных 
точек, лежащих за пределами овала. 

Спектральный анализ вариабельности сердечного 
ритма заключается в построении оценки спектральной 
плотности мощности (СПМ) центрированной 
ритмограммы. На рис. 3 представлен спектр мощности 
нормальной ритмограммы, на котором хорошо видны три 
основных пика, соответствующие колебаниям очень 
низкой (VLF), низкой (LF) и высокой (HF) частоты. 

 

Рис. 3. Спектр мощности ритма сердца 

При спектральном анализе вычисляются следующие 
показатели [4, 5]: 

1. Высокочастотные колебания (HF – high frequency) 
– это колебания ритма сердца в диапазоне частот 
0,15-0,40 Гц.  

2. Низкочастотные колебания (LF – low frequency) – 
это часть спектра в диапазоне частот 0,04-0,15 Гц.  

3. Очень низкочастотные колебания (VLF – very low 
frequency) – диапазон частот – 0,003-0,04 Гц, а при 
24-часовой записи и сверхнизкочастотные 
колебания (ULF).  

4. и их соотношения. 

III. ЖЕЛУДОЧКОВАЯ ЭКСАТРАСИТОЛИЯ 

Желудочковые экстрасистолы – это преждевременные 
сокращения желудочков под влиянием импульсов, 

Динамика RR-интервалов

0

200

400

600

800

1000

1 51 101 151 201 251 301 351

Порядковый номер RR-интервала
Порядковый номер RR-интервала 

RRT , мс 

С пектр мощ ности ритма сердца

Частота, Гц

0

10000

20000

30000

40000

50000

60000

0.00 0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50

 ,f  Гц 



26 

которые исходят из различных участков 
внутрижелудочковой проводящей системы. Это приводит 
к тому, что комплекс QRS при ЖЭ уширен и по форме 
напоминает QRS-комплекс при блокаде противоположной 
ножки пучка Гиса. Ширина комплекса QRS экстрасистолы 
обычно больше 0,12 с. На приведенном ниже рисунке 
около QRS-комплексов ЭКГ стоят принятые в 
сертифицированных базах метки N или V, обозначающие 
комплексы из синусового узла и желудочковые 
экстрасистолы соответственно. 

 

Рис. 4. Фрагмент ЭКГ с ЖЭ 

В данной работе исследованы изменения параметров 
ВСР нормального синусового ритма (т. е. в данном случае 
интервалы между комплексами N) предшествующие 
эпизоду ЖЭ. 

IV.  ИССЛЕДОВАНИЕ ДИНАМИКИ ВСР КАК ПРЕДИКТОРА ЖЭ 

Для выявления предикторов ЖЭ была исследована 
динамика параметров оценки ВСР для серии записей ЭКС, 
включающих эпизоды аритмий. Первоначально ЭКГ была 
обработана и на ее основе была получена ритмограмма. 
Затем определялись моменты возникновения аритмий и 
исследовались интервалы между соседними эпизодами 
аритмий. Эти промежутки разбивались на отрезки длиной 
100 RR-интервалов в направлении от последнего эпизода 
аритмии к предыдущему и т.д. Остаточные RR-интервалы, 
т. е. не образовавшие в сумме группу из 100 интервалов и 
следующие непосредственно после аритмии, исключались 
из исследования. Полученные отрезки последовательности 
кардиоинтервалов объединялись в группы. Группу 1 
составила совокупность 100 RR-интервалов, 
непосредственно предшествующих аритмии. В группу 2 
были записаны отрезки, отстоящие от момента аритмии на 
100 – 200 RR-интервалов и соседние с отрезками группы 1. 
И так далее. Группа 8 – это 100 кардиоинтервалов, 
начавшиеся за 800 кардиоинтервалов до наступления 
аритмии. 

В исследовании использовались записи 
сертифицированных аннотированных баз данных MIT-BIH 
Normal Sinus Rhythm Database и MIT-BIH Long-Term 
Database [6, 7]. Первая база данных содержит 18 суточных 

ЭКГ записей. Условиям отбора удовлетворяли только 4. 
Вторая база данных содержит 7 длительных записей ЭКГ 
(от 14 до 22 часов), и только 1 запись содержит 
длительные участки нормального синусового ритма, 
предшествующие эпизодам ЖЭ. 

С помощью специально разработанного программного 
обеспечения [8] для каждого файла произведена 
статистическая обработка ритмограмм во временной и 
частотной областях. Рассматривались 29 параметров ВСР 
[3], рассчитываемые в [8]. Анализ результатов в виде 
оценок параметров ВСР показал, что можно выделить три 
показателя, которые могут быть использованы как 
предвестники возникновения эпизодов ЖЭ – SKO (рис. 5), 
RMSSD (рис. 6) и LP/(LP+HP) (рис. 7). Где SKO – 
среднеквадратическое отклонение последовательности 
RR-интервалов; RMSSD – квадратный корень из суммы 
квадратов разностей последовательных RR-интервалов; 
LP – доля мощности, сосредоточенная в области от 0.04 Гц 
до 0.15 Гц; HP – доля мощности, сосредоточенная в 
области от 0.15 Гц до 0.4 Гц.  

 

Рис. 5. Оценки СКО ритмограмм для трех записей 

 

Рис. 6. Оценки RMSSD ритмограмм для трех записей 
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Рис. 7. Оценки спектральных показателей ритмограмм для трех записей 

На рис. 5–7 приведены зависимости данных параметров 
для трех записей (R1–R3). 

По графикам видно, что при приближении к эпизоду 
ЖЭ, т. е. уменьшении номера группы, оценки всех трех 
показателей ВСР нормального синусового ритма 
увеличиваются. В исследовании было выявлено, что 
данная тенденция устойчиво сохраняется для 4 групп 
интервалов нормального синусового ритма, 
предшествующих эпизодов. Изменения данных 

показателей может рассматриваться как предиктор 
возникновения эпизода ЖЭ. 
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Аннотация. Рассмотрены принципы построения и 

обобщенная структурная схема многопозиционной 

радиолокационной системы дистанционного зондирования 

Земли, использующей сигналы глобальных и региональных 

навигационных спутниковых систем в качестве 

зондирующих. Представлена схема антенно-фидерного 

устройства с гибридной поляризацией. Рассмотрен случай 

зеркального отражения радионавигационных сигналов от 

земной поверхности для определения высоты отражения. 

Ключевые слова: многопозиционная радиолокационная 

система; глобальная навигационная спутниковая система; 

гибридная поляризация; высотометрия 

I. ОБОБЩЕННАЯ СТРУКТУРНАЯ СХЕМА 

МНОГОПОЗИЦИОННОЙ РАДИОЛОКАЦИОННОЙ СИСТЕМЫ, 

ИСПОЛЬЗУЮЩЕЙ РАДИОНАВИГАЦИОННЫЕ СИГНАЛЫ 

В настоящее время глобальные и региональные 
навигационные спутниковые системы (ГНСС и РНСС) 
используются не только для навигационно-временных 
определений, но и для дистанционного обзора Земли (ДЗЗ) 
[1–5]. Этому способствуют неоспоримые преимущества 
ГНСС: глобальность и непрерывность навигационного 
поля, создаваемыми этими системами. 

Для использования сигналов ГНСС и РНСС в целях 
ДЗЗ используется совместная обработка: сигналов прямого 
излучения, непосредственно передаваемых с борта 
навигационного космического аппарата (НКА), и сигналов, 
отраженных от земной поверхности. В иностранной 
литературе прямой канал называют гетеродинным, а 
отраженный – радиолокационным [7–8]. 

Гетеродинный канал используется непосредственно 
для навигационно-временных определений приемной 
позиции и формирования необходимой дополнительной 
информации для обеспечения когерентности в 
радиолокационном канале на длительных интервалах 
накопления: информация об изменении задержки, частоты 
Доплера, фазы сигнала и навигационное сообщение. 

При отражении сигналов от земной (водной) 
поверхности различают зеркальное и диффузное 
отражения. Зеркальное отражение характеризуется 
минимальными потерями энергии и изменением 

направления вращения поляризации. Так как с борта НКА 
передается сигнал с правой круговой поляризацией, то 
прием отраженного от поверхности Земли сигнала должен 
осуществляется на антенну с левой круговой 
поляризацией. 

Прием зеркально отраженных сигналов может 
использоваться для определения высоты отражающей 
поверхности [6–8]. Основной измеряемой характеристикой 
сигнала в этом случае служит задержка сигнала. 

Так как величина отраженного сигнала зависит от 
неровностей поверхности при зеркальном отражении, то 
измеряя уровень сигнала можно определить, например 
взволнованность морской поверхности [6]. 

При диффузном отражении навигационных сигналов в 
общем случае происходит деполяризация сигнала, поэтому 
прием отраженного сигнала должен осуществляться в 
поляризационном базисе (линейная вертикальная и 
горизонтальная поляризации). При приеме диффузно 
отраженных сигналов возможно построение 
радиолокационных изображений Земной поверхности 
[3, 5]. 

Таким образом, возможно предъявить требования к 
обобщенной структурной схеме приемной позиции 
многопозиционной (МП) радиолокационной системы 
(РЛС), использующей сигналы ГНСС и РНСС для ДЗЗ. В 
общем случае она должна содержать (рис. 1): 

 

Рис. 1. Обобщенная структурная схема МП РЛС 
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 антенну с правой круговой поляризацией, для 
приема прямых сигналов ГНСС и РНСС, 
ориентированную в верхнюю полусферу; 

 антенну с гибридной поляризацией, для приема 
отраженных от земной поверхности 
навигационных сигналов, ориентированную в 
нижнюю полусферу; 

 комплекс обработки, содержащий аналоговые 
тракты для фильтрации, усиления и переноса 
сигналов из области высоких частот в область 
видеочастоты, аналогово-цифровые 
преобразователи, накопитель и 
высокопроизводительный вычислитель. 

II. АНТЕННО-ФИДЕРНОЕ УСТРОЙСТВО С ГИБРИДНОЙ 

ПОЛЯРИЗАЦИЕЙ 

Одним из необходимых элементов МП РЛС является 
узконаправленная антенна, удовлетворяющая условиям, 
при которых можно принимать слабые отраженные 
сигналы. Данная антенна должна удовлетворять 
следующим требованиям: узкая диаграмма 
направленности; высокий коэффициент усиления; низкий 
уровень боковых лепестков; круговая поляризация. 
Спиральная цилиндрическая антенна в наибольшей 
степени удовлетворяет всем вышеуказанным условиям, 
имеет высокую степень направленности и простоту 
конструкции. Кроме того спиральную антенну легко 
рассчитать и выполнить как с правой, так и с левой 
круговой поляризацией [9]. 

Кроме того, так как в общем случае при отражении 
сигналов от земной поверхности происходит 
деполяризация сигнала, возникает необходимость приема 
линейно поляризованных составляющих сигнала. 

Прием линейно поляризованных сигналов возможно 
осуществить используя две антенны с круговой 
поляризацией, имеющие разное направление вращения 
(рис. 2). Вертикальная поляризация реализуется при 
суммировании сигналов с двух горизонтально 
ориентированных антенн, а горизонтальная – с двух 
вертикально ориентированных антенн с круговой 
поляризацией, имеющих разное направление вращения.  

 

Рис. 2. Антенно-фидерное устройство с гибридной поляризацией 

Таким образом, гибридно-поляризованное антенно-
фидерное устройство возможно реализовать из трех антенн 
с круговой поляризацией, одна из которых имеет правое 
направление вращения, и две антенны – левое направление 
вращения. 

III. ОПРЕДЕЛЕНИЕ ВЫСОТЫ ЗЕМНОЙ ПОВЕРХНОСТИ С 

ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ РАДИОНАВИГАЦИОННЫХ СИГНАЛОВ 

Рассмотрим наиболее простой случай отражения от 
земной (водной) поверхности – случай зеркального 
отражения [7–8], характеризующийся минимальными 
потерями энергии сигнала. 

Пусть (рис. 3) на высоте H установлены приемные 
антенны – точка A1 для приема прямого (трасса 
распространения НКА-A1) и отраженного (трасса 
распространения НКА-B-A1) сигналов. При этом 
расстояние от НКА до точки А1 и до точки С будет 
одинаковым (условие дальней зоны). 

 

Рис. 3. Геометрия зеркального отражения 

Величина ΔR однозначно определяется из разницы 
времен запаздывания между прямым и отраженным 
сигналами. Тогда из прямоугольного треугольника А1А2С 
можно найти высоту H 

αsin2 




R
H

,  (1) 

а из треугольника A1OB дальность до точки зеркального 
отражения Δy 

αtan Hy . (2) 

С использованием указанных выражений (1–2) 
возможно построить систему пассивного измерения 
высоты земной (водной) поверхности, которая может 
использоваться локально – для мониторинга уровня 
водной поверхности при построении автоматизированной 
системы предупреждения чрезвычайных ситуаций в 
подтапливаемых районах, либо глобально – для уточнения 
формы геоида Земли. 
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Abstract. A method of generating signals with linear 

frequency modulation for radar based on the splitting of the 

signal spectrum is proposed. Mathematical modeling of the 

proposed signal is carried out. The spectral and correlation 

characteristics of the new signals are compared with the 

characteristics of the meander noise-like signals. The estimation 

of the potential resolution of signals with linear frequency 

modulation and split spectrum is given. 
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Сигналы с внутриимпульсной модуляцией и способы 
их обработки были предложены советскими и 
зарубежными учеными еще в середине ХХ века, однако 
существующие технологии не позволили перейти к их 
практической реализации [1]. В настоящее время 
импульсные сигналы с линейной частотной модуляцией 
(ЛЧМ) широко используются в различных системах 
локации и навигации для решения задач судовождения, 
обнаружения и разрешения целей, картографирования 
земной поверхности, гидроакустике и т.д. [2]. Применение 
ЛЧМ сигналов позволяет преодолеть противоречие между 
требованием высокой разрешающей способности 
радиолокационной станции (РЛС) и ограниченной пиковой 

мощностью ее передатчика. Импульсный сигнал с ЛЧМ 
модуляцией может быть записан в виде: 

 
2

0 0 и и2

и

cos 2 2
bt

U t U t t
 

        
 

, 

где U0 – амплитуда сигнала, ω0 – центральная частота, а b – 
база сигнала, вычисляемая как произведение девиации 
частоты импульса Δf на длительность импульса τи, 
характеризует коэффициент сжатия ЛЧМ импульса на 
выходе согласованного фильтра или устройства 
корреляционной обработки. Девиация частоты определяет 
ширину спектра и потенциальную разрешающую 
способность ЛЧМ сигналов. Разрешающую способность 
сигналов принято оценивать шириной, нормированной 
автокорреляционной функции (АКФ) по уровню 0,5 
главного максимума. Спектральная плотность ЛЧМ 
сигнала описывается выражением: 
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интегралы Френеля, 0

1 2 1u b
 

   
 и 

0

2 2 1u b
 

   
 – пределы интегрирования, Δω – 

девиация частоты, 2

И2 b    . 

АКФ ЛЧМ сигнала имеет следующий вид: 

 
 

 
2

и0 и

0

и

sin
cos

2

bU
R

b

  
    

  
. 

Постоянное стремление заказчиков и разработчиков 
РЛС к повышению разрешающей способности 
сталкивается с двумя факторами, которые сдерживают 
улучшение этой характеристики. Во-первых, при 
имеющейся технической возможности по реализации 
линейного закона изменения частоты, максимальная 
длительность ЛЧМ импульса оказывается ограниченной 
значением минимальной дальности, на которой РЛС 
должна обнаруживать цель. Во-вторых, ширина полосы 
частотного диапазона, выделенного для работы РЛС 
определяется таблицей распределения частот [3]. Для 
решения проблемы ограничения разрешающей 
способности РЛС предлагается использовать импульсный 
ЛЧМ сигнал с расщепленным спектром. 

Теоретические предпосылки к созданию с ЛЧМ 
сигнала с расщепленным спектром были получены в 
результате анализа информационных характеристик 
сигналов систем космической радиолокации и 
радионавигации [4, 5]. Исходя из того, что верхние 
частоты в спектре сигнала оказывают влияние на точность 
и разрешающую способность, а нижние на диапазон 
однозначности, было предложено синтезировать сигнал с 
нулевым уровнем гармоник в центральной части его 
спектра [6]. 

В настоящее время в глобальных навигационных 
спутниковых системах (ГНСС) уже используются 
фазоманипулированные сигналы с расщепленным 
спектром. Такие двоичные меандровые шумоподобные 
сигналы в ГНСС [7] принято обозначать как сигналы с 
модуляцией типа BOC (m, n) (binary offset carrier). 
Переменные m и n показывают соотношение между 
длительностью символа двоичной псевдослучайной 
последовательности и периодом меандрового колебания, 
которые после суммирования по модулю два образуют 
модулирующую последовательность. 

Рассмотрим спектральные и корреляционные 
характеристики BOC (m, n) сигналов и обычных ЛЧМ 
сигналов для их последующего сравнения с 
характеристиками ЛЧМ сигналов с расщепленным 
спектром. В общем виде, радиосигнал с двоичной фазовой 
манипуляцией может быть записан в виде: 

 0 0 н 0 0( ) ( )cos 2π ( ) φrs t t A d t t f t t     , 

где Ar – амплитуда сигнала, fн – несущая частота, φ0 – фаза 
сигнала, d(t–t0) – модулирующая функция. Модулирующая 
функция получается путем перемножения 

псевдослучайной последовательности дальномерного кода 
и меандровой последовательности, представленных в виде 
+1 и –1 и определяется соотношением вида: 

0 0 0( ) ( ) ( )d t t g t t r t t    , 

где t0 – начало отсчета. 

Нормированный энергетический спектр и АКФ 
одиночного элемента модулирующей функции для 
рассматриваемого сигнала BOC(1, 1) описывается 
следующими выражениями: 
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где τс=2τм – длительность символа кодовой 
последовательности, τм – длительность символа 
меандровой последовательности. Спектр сигнала 
BOC(1, 1) расщеплен на две части относительно 
центральной частоты, а АКФ имеет более узкий главный 
максимум, ширина которого определяется частотой 
меандрового колебания. При совместной обработке двух 
сигналов с BPSK (binary phase shift keying) модуляцией их 
можно рассматривать как единый сигнал с BOC 
модуляцией [8, 9].  

Результаты моделирования сигнала BOC (1,1) с 
тактовой частотой следования символов кодовой 
последовательности 0,5 МГц и тактовой частотой 
меандровой последовательности 1 МГц в виде 
нормированных спектра и огибающей АКФ приведены на 
рис. 1 и 2. 

 

Рис. 1. Спектр сигнала с модуляцией BOC (1,1) 



32 

 
Рис. 2. АКФ сигнала с модуляцией BOC (1,1) 

При обработке импульсов с V-образной ЛЧМ путем 
согласованной фильтрации используется временное 
расщепление сигнала, позволяющее получить 
некоррелированные измерения дальности и скорости [1]. В 
предлагаемом сигнале применяется спектральное 
расщепление, а наличие временного не является 
обязательным. 

ЛЧМ сигнал с расщепленным спектром, с учетом 
линейности частотно-временных преобразований, будем 
называть расщепленным ЛЧМ сигналом и для 
преемственности его с BOC сигналами, обозначим как 
РЛЧМ (m, n), где m и n числитель и знаменатель дроби, 
показывающей отношение разности средних частот правой 
fср пр и левой fср лев частей спектра к ширине одной из 
компонент расщепленного спектра Δfдев, содержащего 
гармоники РЛЧМ(m, n) сигнала. Математическая запись 
указанных соотношений для РЛЧМ сигнала имеет 
следующий вид: 

ср пр ср лев

дев

f fm

n f





. 

Для сравнительного анализа, на рис. 3 и 4 приведены 
результаты моделирования нормированных 
энергетического спектра S( f ) и огибающей АКФ ЛЧМ 
импульса R( τ ) длительностью 10 мс с девиацией частоты 
0,5 МГц, а на рисунках 5 и 6 представлены спектр и АКФ 
сигнала РЛЧМ(2, 1), для которого левая и правая полосы, 
также интервал между ними заданы равными 0,5 МГц. 

 
Рис. 3. Спектр ЛЧМ сигнала  

 
Рис. 4. АКФ ЛЧМ сигнала 

 
Рис. 5. Спектр расщепленного ЛЧМ сигнала  
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Рис. 6. АКФ расщепленного ЛЧМ сигнала 

РЛЧМ сигнал моделировался в виде 
последовательности из двух ЛЧМ сигналов с 
длительностью τи и девиацией частоты Δfдев равными 
половине длительности и девиации исходного ЛЧМ 
сигнала. Энергия расщепленного и исходного ЛЧМ 
сигналов в этом случае будут равны. Интервал времени 
между двумя последовательными ЛЧМ импульсами не 
оказывает влияния на спектральные и корреляционные 
характеристики РЛЧМ сигнала. 

Математическое описание РЛЧМ (m, n) сигнала имеет 
следующий вид: 
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где fn – величина девиации частоты каждого из 

импульсов, ω0 = πfm – центральная частота РЛЧМ (m,n), а 

f – наибольший общий делитель Δfдев и разности средних 
частот двух импульсов. 

Очевидно, что спектр РЛЧМ(m, n) сигнала может быть 
представлен как сумма спектров каждого из импульсов. 
Известно также, что расщепление спектра сигнала S(ω) на 
две части, эквивалентно умножению функции s(t) на 
гармоническое колебание cos(ω0t) [10]. Исходя из 
вышеизложенного, АКФ сигнала РЛЧМ (m, n) может быть 
представлена как произведение АКФ гармонического и 
импульсного сигналов: 
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Предложенный РЛЧМ сигнал имеет более узкий 
главный максимум по сравнению с исходным ЛЧМ и, 
следовательно, обладает лучшей потенциальной 

разрешающей способностью. Так же, как и у BOC(m, n) 
сигналов, основной недостаток РЛЧМ сигнала 
заключается в виде появления дополнительных боковых 

пиков АКФ, амплитуда которых при m=2 и n=1 достигает 
уровня 0,664 от максимума. Для обычного ЛЧМ сигнала 
амплитуда первого бокового пика АКФ равна 0,212 [11]. 
Для уменьшения уровня боковых пиков АКФ можно 
использовать известные методы, применяемые в цифровой 
обработке как обычных ЛЧМ сигналов, так и сигналов с 
ВОС модуляцией в ГНСС. Вырожденный случая 
формирования сигнала РЛЧМ(1, 1) соответствует 
обычному ЛЧМ (см. рис. 3, 4). 

На рис. 7 и 8 приведены результаты моделирования 
нормированных АКФ сигналов РЛЧМ (1.5, 1) и 
РЛЧМ (3, 1). АКФ сигнала РЛЧМ (1.5, 1) имеет только 
один боковой пик с амплитудой 0,489, а РЛЧМ (3, 1) – два 
пика с амплитудами 0,869 и 0,455. 

 
Рис. 7. АКФ сигнала РЛЧМ (1.5,1) 

 
Рис. 8. АКФ сигнала РЛЧМ(3,1) 

Таким образом, предложенный РЛЧМ (m, n) сигнал 
может быть использован для повышения потенциальной 
разрешающей способности РЛС, в особенности при 
наличии ограничений на энергию излучаемого сигнала в 
два и более раза (в зависимости от выбора коэффициентов 
m и n). 

Использование РЛЧМ сигналов двух соседних 
радиочастотных диапазонов, разрешенных для работы 
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РЛС, позволяет не только повысить потенциальную 
разрешающую способность, но и увеличить 
энергетический потенциал радиоканала. 

При многопозиционной пассивной радиолокации 
возможна совместная обработка двух и более ЛЧМ 
сигналов с неперекрывающимися значениями девиации 
частоты от различных источников излучения, как единого 
РЛЧМ сигнала, что также позволит повысить отношение 
сигнал/шум и разрешающую способность таких систем. 
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Abstract. Within the framework of the report, the main 

aspects of statistical analysis, methods of survival analysis, and a 

closer look at the Kaplan-Meier test were examined. The main 

features of the ggplot2 package, the R language, are investigated 

when working with regressive models. Comparison with the 

program SPSS for the graphic representation of the Kaplan-

Meier method. An algorithm for studying the curves obtained 

using the Kaplan-Meier test is described. The log-rank test is 

considered when working with regression models, and its use 

together with the Kaplan-Meier method. 

В рамках доклада, были рассмотрены некоторые тесты 
анализа выживаемости, точнее, теста Каплана-Мейера и 
пропорциональной регрессии Кокса [2]. Исследованы 
основные возможности пакета ggplot2, языка R [3], при 
визуализации статистик указанных тестов, особенно в 
плане нарушения пропорциональности рисков при 
построении регрессивных моделей. Произведено 
сравнение указанного пакета с программой IBM SPSS 
Statistics для графического представления кривых 
выживания с целью визуализации нарушений 
предположений пропорциональности риска. 

Статистическая обработка данных является 
инструментом для обоснования выводов, касающихся 
интересующей нас популяции (группы лиц, объединенных 
каким-либо признаком) на основе анализа 
репрезентативной (представительной) выборки из этой 
популяции. [1] Любой статистический анализ допускает, 
что обнаруженные (или не обнаруженные) закономерности 
до известной степени могут оказаться случайными. 
Переходя от общей постановки проблемы и дизайна 
исследования к расчетам, необходимо прежде всего 
сформулировать статистическую гипотезу. Она служит 
своеобразным связующим звеном между данными и 
возможностью применения статистических методов 
анализа, формулируя вероятностный закон разброса 
данных. 

Используя статистические методы обработки данных, 
были кратко изложены методы анализа выживаемости. 
Под методами оценки выживаемости (survival), обычно 
понимается изучение закономерности появления 
ожидаемого события у представителей наблюдаемой 
выборки во времени. И под этим не обязательно 
понимается летальный исход, как можно предположить из 
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названия анализа. Им может быть рецидив заболевания 
или, наоборот, выздоровление, в общем случае – 
происхождение определенного события. 

Период времени от начального события (например, 
постановки диагноза) до итогового (летальный исход, 
рецидив, выздоровление, отказ системы) называется 
временем до события (time to event) или временем 
дожития. Основной проблемой является то, что время до 
события не обязательно может быть определено для всех 
пациентов выборки в ходе запланированного срока 
наблюдения, часть индивидов могут принять участие в 
исследовании не с начала, а войти в него в середине или 
даже к концу. Значение этого показателя становится 
определенным только среди тех лиц, у которых произошло 
интересующее событие. Для всех остальных объектов 
наблюдения показатель остается неизвестным до 
наступления события, которое может вообще не произойти 
за период наблюдения. Кроме того, пациенты могут 
выбывать из исследования в силу разных обстоятельств 
(смена места жительства и т.п.), включаться в 
исследование в его середине или в конце, а также 
ожидаемое событие может быть вызвано иной причиной 
(например, летальный исход не от заболевания, а в 
результате несчастного случая). Все это приводит к 
(нерегулярным) качественным и количественным 
изменениям в анализируемых данных, и определяет 
необходимость применения специальных методов, в 
которых можно было бы учесть и использовать неполную 
информацию.  

Данные, которые содержат неполную информацию, 
называют цензурированными (censored). С такими 
выборками приходится иметь дело, когда наблюдаемый 
параметр является временем до наступления события, а 
период наблюдения ограничен (например, у пациента 
рецидив заболевания не обнаружен за 6 месяцев до того, 
как он переехал в другой город и дальнейшая информация 
о нем недоступна). При анализе выживаемости, как и при 
других методах статистического анализа, вся информация 
о выборке содержится в соответствующей ей функции 
распределения вероятности (в данном случае – времѐн 
ожидания), но используется она не в виде плотности 
распределения вероятности значений, а в виде функции 
выживания (survival function). Кумулятивная функция 
распределения времѐн ожидания F(t) отражает вероятность 
события, время ожидания которого меньше t. 
Соответственно, функция выживания S(t) = 1 – F(t) равна 
вероятности того, что событие не состоится ранее, чем по 
истечении времени t. 

Наиболее распространенными описательными 
методами исследования цензурированных данных 
являются построение таблиц дожития (mortality table) и 
более часто – метод Каплана-Мейера (Kaplan-Meier 
method). Для анализа выживаемости часто используется 
регрессия Кокса и некоторые другие методы, которые не 
рассматриваются в рамках доклада.  

Метод Каплана-Мейера используется для оценки доли 
объектов наблюдения (пациентов), у которых событие не 
произошло (функция выживания, выживаемость) для 

любого момента времени в течение всего периода 
наблюдения.  

Цензурированность данных может оказывать влияние 
на оценку функции выживаемости, в связи с чем, метод 
Каплана-Мейера использует следующие предположения:  

a. цензурированные объекты («выбывшие» из 
анализа или вошедшие в анализ на поздних стадиях 
и не имеющие случая) имеют те же самые 
показатели выживаемости, как и те, которые 
продолжают наблюдаться (т.е. цензурирование не 
влияет на прогноз выживаемости);  

b. оценки выживаемости одинаковы для объектов, 
включенных в исследование на более ранних или 
более поздних сроках.  

c. событие происходит именно в анализируемый 
момент времени. 

Метод Каплана-Мейера называют также множительной 
оценкой, так как для вычисления используется операция 
умножения.  

Метод Каплана-Мейера имеет тот недостаток, что он не 
позволяет сравнить выживаемость между группами, т.е. 
оценить достоверность различий кривых выживаемости. 
Для устранения этого недостатка в рамках анализа 
выживаемости используется лог-ранк тест. В основе лог-
ранк теста лежит использование теста хи-квадрат с учетом 
цензурирования, что позволяет принять сторону нулевой 
гипотезы (об отсутствии различий в выживаемости) или 
отвергнуть ее и принять решение различия выживаемости.  

Тест Каплана-Мейера (К-М) играет в анализе 
выживаемости такую же роль, что и тест Стьюдента в 
классическом статистическом анализе. Он позволяет 
сравнить выживаемости в целом, без учета особенности 
поведения кривых выживаемости в начальной части, где, 
по многочисленным наблюдениям, случаи происходят 
наиболее часто, чем в остальной части интервала 
наблюдения. 

Кроме лог-ранк теста в основных статистических 
пакетах кроме лог-ранк теста используются Wilcoxon, 
Tarone–Ware, которые по-разному учитываю начальную и 
конечную части кривых выживаемости. Мы будет в 
дальнейшем опираться на использование пакете IBM 
SPSS, в других пакетах эти тесты называются несколько 
иначе [2].  

С помощью лог-ранк теста (логарифмического 
рангового теста) можно оценить общую выживаемость в 
двух и более группах за весь период наблюдения, что 
является важным отличием от умозрительного сравнения 
показателей выживаемости в любой момент времени. 
Однако, тест К-М является начальным этапом описания 
наблюдаемого события. Следующим, несомненно, 
важным, этапом является прогнозирование выживаемости, 
которое обычно использует регрессионные модели, в 
данном случае модель Кокса. 

Одним из ограничений применимости модели Кокса 
является предположение о пропорциональности риска на 
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интервале анализа (Cox PH model). Нарушение 
пропорциональности риска приводит к необходимости 
построение регрессии Кокса с переменными во времени 
параметрами. При этом реальные зависимости заменяются 
простейшими, обычно линейными. 

Для выявления временной зависимости параметра 
(нарушение PH) в анализе выживаемости используются 
различные аналитические и графические методы [2]. Мы 
предлагаем еще один вариант графического определения 
временного дрейфа параметра на основе построения 95% 
ДИ.  

Графическое представление метода Каплана-Мейера 
заключается в построении кривой выживаемости, 
отражающей пропорцию пациентов, у которых ожидаемое 
событие не произошло к определенному моменту времени. 
Временные интервалы определяются либо 
периодичностью контрольных обследований или временем 

до события в реальном масштабе (если известен момент 
происхождения события). Когда у объекта наблюдения 
происходит ожидаемое событие, производится перерасчет 
пропорции оставшихся в исследовании объектов, у 
которых событие не произошло, отмечается скачком в 
кривой выживаемости, а если случай не произошел, а 
анализ далее невозможен (цензура) – крестом. 

В качестве примера на рис. 1 представлены кривые 
выживаемости двух групп пациентов после 
трансплантации костного мозга (ТКМ) и использования 
теста Каплана-Мейера для двух вариантов терапии. 
Вариант (а) на рис. 1 предполагает различие выживаемости 
на уровне p=0,069 для терапии «миело» и «немиело», а 
вариант (б) не показывает такого различия. В качестве 
группирующего параметра использован индекс 
совместимости донор-пациент по группе крови. При этом 
предположить зависимость какого-либо параметра во 
времени нельзя. 

  
Рис. 1 (а) Рис. 1 (б) 

 

Т.к. для построения мы используем выборку 
ограниченного размера необходимо определить 
доверительный интервал, для полученных значений. Для 
этого используется 95% доверительный интервал. Сначала, 
необходимо провести расчет стандартной ошибки, по 
формуле Гринвуда, затем вычисляется асимптотический 

доверительный интервал, по формуле: S(t) ± 1.96 *  s , 

где 1.96 – квантиль нормального распределения, S(t) – 

функция выживаемости,  s  – стандартная ошибка. 

Пример построения кривых Каплана-Мейера с 
доверительным интервалом, на языке R (пакет ggplot2) и в 

IBM SPSS, показаны на рис. 2 и рис. 3, соответственно. Из 
этого видно, что построение на рис. 2 нагляднее. 
Доверительные интервалы построены цельными линиями, 
с добавлением прозрачности, для лучшей видимости 
границ, наложенных друг на друга, интервалов. Поэтому 
каждая кривая, для различных групп исследуемых, четко 
выделена, вместе с доверительным интервалом. Можно 
рассматривать изменения как для отдельного профиля, так 
и для нескольких, с целью сравнения. В SPSS таких 
возможностей нет. Доверительный интервал выглядит 
нечетко, и визуально определить различия между кривыми 
крайне неудобно. 
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Рис. 2.  

 
Рис. 3.  

На сегодняшний день для анализа данных, в частности, 
статистической обработки выживаемости уже 
разработаны десятки программных продуктов. 
Лидирующими из них являются язык программирование R 
[5] и компьютерная программа для статистической 
обработки данных SPSS [4].  

Язык R является более доступным, имеет огромный 
функционал и для статистической обработки, и для 
визуализации полученных данных, используя встроенный 
пакет ggplot2.  

Он предназначен для построения двумерных графиков 
и диаграмм. График, при этом, представляется как 
конструктор, состоящий из отдельных частей, которые 
можно соединять произвольным образом, чтобы достичь 
желаемого эффекта. 

Таким образом, варианты визуализации теста К-М не 
позволяют принять решение о значимом различии или 
случайных вариация выживаемости для различных 
комбинациях параметров. Помощью в принятии решении 

здесь оказывает лог-ранк тест. Однако если различие 
обнаружено, то дополнение стандартной визуализации 
кривых дожития вариантом с учетом 95% ДИ помогает 
заменить временной тренд параметра на интервал 
наблюдения и перейти при диагностике от простой 
регрессии Кокса к регрессии с переменными во времени 
параметрами. 
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I. ПЕРСПЕКТИВНЫЕ СИГНАЛЫ С BOC МОДУЛЯЦИЕЙ В 

ГЛОБАЛЬНЫХ НАВИГАЦИОННЫХ СПУТНИКОВЫХ СИСТЕМАХ 

Сегодня трудно переоценить роль глобальных 
навигационных спутниковых систем (ГНСС) в 
жизнедеятельности человечества. ГНСС с каждым годом 
находят все большее применение в различных сферах. 
Например, в бытовой сфере (автомобильные навигаторы), 
в сельском хозяйстве, в авиации (системы посадки 
самолетов), в морской навигации, в военной сфере и в 
других. Для более качественного выполнения задач к 
ГНСС ГЛОНАСС предъявляются требования для 
повышения точности навигационных определений 
потребителей. 

Развитие ГНСС в основном определяется тактико-
техническими характеристиками космического сегмента, а 
именно: 

 развитием структуры орбитальной группировки 
ГЛОНАСС в части ее расширения и создания 
дополнений на других орбитах; 

 переходом к использованию навигационного 
космического аппарата (НКА) нового поколения 
«Глонасс-К2» с повышенными тактико-
техническими характеристиками; 

 развитием наземного комплекса управления 
системы ГЛОНАСС, включая совершенствование 
эфемеридно-временного комплекса системы 
ГЛОНАСС; 

 применением на новых НКА перспективных 
сигналов с BOC модуляцией; 

 созданием и развитием функциональных 
дополнений. 

Работа посвящена применению перспективных 
сигналов с BOC модуляцией, планируемых к 
использованию в ГНСС ГЛОНАСС в ближайшей 
перспективе. В работе будут рассмотрены принципы 
формирования сигнала с BOC модуляцией, методы поиска 
и обнаружения сигнала и методы слежения за параметрами 
сигнала. 

Под модуляцией BOC(fsub, fchip) понимается бинарная 
модуляция на поднесущих частотах, при которой fsub - 
частота отстройки поднесущих, fchip - частота следования 
символов (чипов) кода. Обычно, частоты fsub, fchip 
выбираются кратными некоторой «базовой» частоте f0, т.е. 
fsub=mf0, fchipnf0. Тогда для обозначения модуляции на 
поднесущих частотах используется сокращенная запись 
ВОС(m,n). 

Математически ВОС модулированный сигнал 
записывается следующим образом: 

))(cos()()()()( tttStPtdAtS
CBOC

  , 

где: А - амплитуда сигнала; d(t) - двоичные символы 
информации; P(t) - псевдослучайная последовательность; 
Sc(t) - аппроксимация поднесущей частоты; ω - несущая 
частота сигнала; φ(t) - фаза несущего колебания. 

Точность оценивания задержки сигнала определяется 
эффективной шириной спектра сигнала: 
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где q - отношение сигнал/шум; β - эффективная ширина 
спектра сигнала [1, 4]. 

Высокая точность измерений может быть получена для 
сигнала, у которого максимумы плотности спектра 
сосредоточены на краях занимаемого частотного 
диапазона. Одним из способов достичь этого и является 
модуляция на поднесущих частотах. Однако для внедрения 
сигналов BOC имеются некоторые сложности. 

Основная сложность поиска сигнала состоит в том, что 
автокорреляционная функция (АКФ) имеет многопиковую 
структуру. На рис. 1 показана огибающая АКФ сигнала с 
BOC модуляцией (обозначена пунктирной линией) и пики 
АКФ сигнала с BOC модуляцией. 
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Рис. 1. АКФ BOC модулированного сигнала 

Подобной вид АКФ усложняет поиск сигнала в связи с 
возможностью попадания в нули корреляционной 
функции. В связи с этим поиск сигнала можно разделить 
на два этапа: 

 поиск положения огибающей на корреляционной 
функции (обозначена пунктирной линией на 
рис. 1); 

 поиск положения основного пика корреляционной 
функции. 

Рассмотрим далее основные алгоритмы поиска сигнала 
с BOС модуляцией. 

II. АЛГОРИТМЫ ПОИСКА СИГНАЛА С BOС МОДУЛЯЦИЕЙ 

Классический алгоритм поиска. В данном методе 
алгоритм поиска сигнала с BOC модуляцией аналогичен с 
алгоритмом поиска сигнала с BPSK модуляцией. Блок 
поиска изображен на рис. 2 и содержит два квадратурных 
коррелятора. В каждом канале входной сигнал умножается 
на опорный сигнал, модулированный дальномерным 
кодом и поднесущей. 

 

Рис. 2. Блок поиска при классическом алгоритме 

Алгоритм с поиском по фазе поднесущей. В этом 
методе неизвестным параметром помимо задержки, 
частоты и фазы сигнала считается и фаза поднесущей. 
Фаза поднесущей разбивается на дискретные значения, 
образуя трехмерное поле поиска. 

Отличие от классического метода заключается в том, 
что в блоке поиска происходит дополнительное 
умножение исходной реализации на опорное поднесущее 
колебание, что приводит к образованию одного пика АКФ, 
аналогичному, как и у сигнала с BPSK модуляцией. Спектр 

синтезированной АКФ показан на рис. 3. Реализация 
данного метода происходит следующим образом: в 
дополнение к локальным синфазным и квадратурным 
сигналам несущей ещѐ должны генерироваться синфазные 
и квадратурные локальные сигналы поднесущей. Таким 
образом, здесь генерируются два корреляционных канала. 
В одном канале принятый отфильтрованный сигнал 
коррелируется с фазой, несущей синфазного локального 
сигнала BOC, а в другом канале принятый 
отфильтрованный сигнал коррелируется с локальным 
сигналом BOC в квадратуре поднесущей.  Когда эти два 
канала корреляции объединяются, получается АКФ 
сигнала с BPSK модуляцией [4]. 

 
Рис. 3. Спектр синтезированной АКФ 

Алгоритм BPSK-like. Данный метод заключается в 
рассмотрении принятого сигнала с модуляцией BOC как 
суммы двух сигналов BPSK на поднесущей частоте, 
симметрично расположенных на каждой стороне частоты 
сигнала с модуляцией BOC. Таким образом, каждый 
лепесток обрабатывается отдельно как сигнал BPSK.  
Действительно, каждый лепесток отфильтровывается и 
перемещается в центр полосы, и результирующий сигнал 
коррелируется с локальным эталоном сигнала BPSK. 
Поэтому приемник имеет два корреляционных канала: 
один для верхней отфильтрованной боковой полосы и 
один для нижней отфильтрованной боковой полосы.  В 
каждом канале корреляции предусмотрена однозначная 
корреляционная функция. Затем два канала объединяются. 
В зависимости от степени фильтрации приемника, форма 
АКФ (в верхней и нижней боковой полосе) хорошо 
аппроксимируется квадратом АКФ соответствующего 
сигнала BPSK. И далее может быть применен 
классический алгоритм поиска [5]. 

Вывод: символы в сигнале с BOC модуляцией имеют 
прямоугольную форму и, следовательно, сигнал будет 
иметь пилообразную, кусочно-линейную АКФ, которая 
имеет множество незначительных боковых пиков наряду с 
основным пиком. Поскольку значительное количество 
энергии сигнала, расположенной на боковых пиках BOC, 
на этапе поиска и обнаружения данных под воздействием 
шума весьма вероятно, что одна из величин боковых пиков 
превышает основной пик, и произойдет ложное 
обнаружение. Для решения данных проблем используются 
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схемы поиска, которые исключают возможность ложного 
обнаружения на побочных пиках АКФ или пропуска 
сигнала. 

Рассмотрим далее основные методы слежения за 
параметрами сигналов с BOC модуляцией. Все методы 
основаны на том, чтобы исключить захват слежения на 
боковых пиках АКФ BOC сигнала. 

III. АЛГОРИТМЫ СЛЕЖЕНИЯ ЗА ПАРАМЕТРАМИ СИГНАЛОВ  

С BOC МОДУЛЯЦИЕЙ 

Метод обнаружения ложного захвата и восстановления 
правильного слежения основывается на проверке ложного 
захвата слежения. Наибольшее развитие получила так 
называемая технология «Bump and Jump» (BJ) [3]. Данный 
метод использует традиционный цикл отслеживания кода с 
постоянной проверкой того, что цикл слежения 
происходит на главном пике АКФ сигнала с модуляцией 
BOC. Для этого в технологии BJ используются два 
дополнительных коррелятора, расположенных в 
теоретическом (предполагаемом) положении двух самых 
высоких боковых пиков АКФ, как показано на рис. 4. 

 
Рис. 4. Два варианта захвата пиков АКФ при слежении за параметрами 

сигналов с BOC модуляцией 

Метод однозначной обработки в частотной области 
представлен методом «боковой полосы частот». Суть 
метода заключается в том, что принятый BOC 
модулированный сигнал рассматривается как сумма двух 
сигналов BPSK с несущей частотой, симметрично 
расположенной на каждой стороне несущей частоты BOC. 
Таким образом, каждый боковой лепесток обрабатывается 
независимо (как сигнал BPSK), который обеспечивает 
однозначную корреляционную функцию и более широкую 
устойчивую область.  

Метод однозначной обработки во временной области 
также носит название как метод подавления побочных 
пиков. Суть метода заключается в решении 

неоднозначности, используя геометрическое свойство 
корреляционных функций, то есть использовании 
синтезированной корреляционной функции СКФ вместо 
АКФ сигнала BOC при слежении. В принятом сигнале с 
модуляцией BOC и некоторыми локальными 
вспомогательными сигналами, чьи формы сигнала могут 
отличаться от принятого, объединяются линейно или 
нелинейно для формирования СКФ без бокового пика. 
Наиболее совершенной в данном методе является техника 
автокорреляционным подавлением боковых пиков 
(ASPeCT). Суть ASPeCT заключается в удалении боковых 
пиков функции автокорреляции BOC (1,1), поскольку они 
находятся в начале ложных точек отслеживания [2]. 

Вывод: с разработкой и внедрением шумоподобных 
сигналов с BOC модуляцией разрабатываются новые схемы 
для перспективной навигационной аппаратуры потребителей 
(НАП) (в частности схема слежения). При этом в схеме 
слежения за сигналами с BOC модуляцией возможно 
использование идентичной с сигналами с BPSK модуляцией 
схемы слежения за фазой сигнала. В переработке нуждается 
схема слежения за задержкой сигнала (ССЗ), т.к. при 
использовании той же ССЗ что и в сигналах с BPSK 
модуляцией произойдут сбои в работе НАП. Основная 
проблема в работе схем слежения за параметрами сигналов с 
BOC модуляцией связана с тем, что большая энергия 
скапливается на побочных пиках АКФ сигнала. Вследствие 
этого захват слежения может произойти на побочных и пиках 
и точность определения координат потребителя будет низкой. 

Для решения данных проблем были разработаны 
следующие методы: 

1. Обнаружения ложного захвата и восстановление 
правильного слежения – не подавляет боковые 
пики АКФ. 

2. Однозначной обработки (в частотной и во 
временной области) – подавляет боковые пики 
АКФ. 

Таким образом, в работе рассмотрены основные 
методы, используемые при обработке BOC сигналов. 
Выбор и реализация конкретного метода в навигационной 
аппаратуре потребителей будет зависеть от режима работы 
перспективной НАП, от требуемых вычислительных 
затрат, от требуемой точности НАП и от объекта, на 
котором размещена НАП. 
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Abstract. Global Navigation Satellite System (GNSS) can’t 

provide the high precision of indoor positioning in buildings, 

underground, mines and other places, where signals interfere. 

There is an intense trend of navigation in such places by using 

only standard GNSS receivers. The precision of indoor 

positioning system based on GNSS simulators is described in this 

paper. 
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I. ВВЕДЕНИЕ 

На сегодняшний день глобальные спутниковые 
навигационные системы (ГНСС) занимают большой 
сегмент на рынке позиционирования мобильных 
устройств. Тем не менее, при нахождении приемника 
сигналов ГНСС в здании, метро, шахте, а также на 
открытой местности в условиях плотной городской 
застройки сигналы ГНСС могут оказаться недоступны для 
решения задач позиционирования. Данное явление 
происходит вследствие сильного затухания сигналов 
ГНСС, несущие частоты которых лежат в диапазоне  
1–2 ГГц, при прохождении через препятствия, а также 
вследствие эффекта многолучевого распространения 
сигналов, когда в результате отражения сигнала от 
различных поверхностей на приемник приходит несколько 
копий исходного сигнала с разными амплитудами и 
фазовыми сдвигами [1]. В настоящее время возможными 
альтернативами при позиционировании мобильных 
объектов, снабженных стандартными навигационными 
приемниками в случае, когда навигационные космические 
аппараты (НКА) не находятся в зоне прямой видимости 
или испытывают значительные помехи, являются 
локальные навигационные системы (ЛНС) на основе 
имитаторов сигналов ГНСС или псевдолитов [2, 3, 4, 5]. 
Актуальным является исследование способа построения 

такой системы навигации, рассчитанной на использование 
в качестве абонентских терминалов стандартных 
приемников ГНСС. В то время, как при известных 
архитектурах таких ЛНС рассматривается 
позиционирование только статических объектов [6], в то 
время как наибольший интерес представляет исследование 
ЛНС при перемещении позиционируемых объектов. 

II. ЛОКАЛЬНОЕ ПОЗИЦИОНИРОВАНИЕ НА ОСНОВЕ 

ИМИТАТОРОВ И ПСЕВДОЛИТОВ 

Псевдолиты (псевдоспутники) – наземные источники 
ГНСС-подобных навигационных сигналов, установленные 
в точках с известными координатами. Данные устройства 
при формировании навигационных сигналов используют 
уникальные псевдослучайные последовательности, 
зарезервированные специально для целей локального 
позиционирования [7, 8]. Данная особенность, вместе с 
необходимостью использования нестандартной формы 
эфемерид требует, как минимум, программной 
модернизации стандартного навигационного оборудования 
для приема сигналов, излучаемых псевдолитами [9]. В 
отличие от них имитаторы сигналов ГНСС являются 
устройствами, излучающими сигналы с номерами 
псевдослучайных последовательностей такими же, как и 
реальные НКА, и не требующими разработки 
специализированных приемных устройств. Данные 
устройства используются при проверке и испытаниях 
навигационной аппаратуры потребителя на соответствие 
заданным техническим требованиям на этапах разработки, 
производства и эксплуатации оборудования, когда сигналы 
ГНСС не доступны по причине того, что данные действия 
в основном проводятся внутри помещений, а также в 
условиях плотной городской застройки [10].  

Построение ЛНС на основе имитаторов сигналов ГНСС 
может быть выполнено различными способами. Наиболее 
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простой с точки зрения реализации использует метод 
ближайшего соседа [10], при котором имитатором 
формируется навигационное поле для единственной 
точки – центра зоны покрытия. Таким образом, при таком 
подходе пользователь, находящийся в зоне действия 
конкретного имитатора, всегда будет определять свое 
местоположение, как если бы он находился в центре зоны 
покрытия. Данное условие вносит значительную 
погрешность при позиционировании, которая 
определяется шагом размещения имитаторов или радиусом 
зоны действия конкретного имитатора. 

С другой стороны, в случае построения ЛНС на основе 
нескольких имитаторов или n-канального имитатора [6], 
при котором для каждого имитируемого НКА 
используется отдельная излучающая антенна, 
расположенная на линии распространения сигнала с 
учетом времени распространения сигнала, в результате 
чего данное генерируемое навигационное поле будет 
соответствовать полю, генерируемому реальными НКА на 
открытом пространстве. 

III. МОДЕЛЬ ЛОКАЛЬНОЙ НАВИГАЦИОННОЙ СИСТЕМЫ НА 

ОСНОВЕ ИМИТАТОРОВ СИГНАЛОВ ГНСС 

В данной работе на основе проведенного анализа 
возможных вариантов построения ЛНС осуществляется 
моделирование ЛНС с использованием 4-канального 
имитатора или четырех имитаторов ГНСС (рис. 1). Для 
обновления навигационной информации, а также для 
синхронизации по времени может использоваться внешняя 
приѐмная антенна. Излучающие антенны имитаторов 
закрепляются по периметру помещения на более высоком 
уровне, чем позиционируемые объекты. На рис. 1 
изображены: пользователь, имитаторы сигналов ГНСС 
( 1 4S S ), а также имитируемые НКА. Поскольку точность 

определения местоположения в ГНСС зависит от точности 
измерения времени прихода сигнала от каждого из НКА, 
то необходимо обеспечение общей временной 
синхронизации имитаторов согласно шкале времени, 
используемой в данной ГНСС. В случае нахождения 
пользователя на одной линии с имитатором сигналов 
ГНСС и имитируемым НКА (рис. 1), то есть разница 
между измеренным и фактическим моментами времени 
прихода сигнала в точку нахождения пользователя равна 
нулю (данное положение будем называть эталонным), в 
измеряемую псевдодальность не вносится дополнительных 
ошибок. На рис. 2 показан случай, когда пользователь 
смещается с прямой между имитатором и имитируемым 
НКА, что приводит к появлению систематической ошибки 
в измерении дальности до НКА. При этом следует 
ожидать, что вблизи эталонного положения в пределах 
некоторого радиуса будет обеспечиваться достаточно 
малая величина указанной систематической ошибки 
(порядка тех нормальных ошибок, которые возникают при 
измерении координат вследствие воздействия аддитивного 
шума в приемном устройстве). 

 

Рис. 1. Расположение основных объектов ЛНС относительно друг друга 

 

Рис. 2. Появление систематической ошибки в определении 

местоположения пользователя вследствие неправильного учета 

распространения радиоволн 

Указанный подход к построению ЛНС может быть 
реализован с применением любого из существующих 
типов навигационных сигналов. Однако при выборе типа 
ГНСС и диапазона действующих частот, необходимо 
исходить из того, что в случае имитации сигналов ГНСС, 
которые активно используются на территории европейской 
части России (GPS, ГЛОНАСС, Galileo), будет создаваться 
помеха легитимным сигналам. В связи с этим, в качестве 
навигационных сигналов предпочтительно использовать, 
например, сигналы китайской ГНСС BeiDou B1 [12]. 
Частота диапазона B1 (1561.098 МГц) отличается от 
рабочей частоты активно использующихся ГНСС, 
вследствие чего исключается создание помех последним.  

 

Рис. 3. Созвездие НКА, используемое при моделировании 
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Рис. 4. СКО измерения положения 

пользователя при перемещении 

пользователя вдоль широты 

 

Рис. 5. СКО при вычислении вертикальной 

составляющей положения пользователя 
при перемещении вдоль широты 

 

Рис. 6. СКО при вычислении горизонтальной 

составляющей положения пользователя  

при перемещении пользователя вдоль 
широты

  

Рис. 7. СКО измерения положения 

пользователя при перемещении вдоль 
долготы 

Рис. 8. СКО при вычислении вертикальной 

составляющей положения пользователя  
при перемещении вдоль долготы 

Рис. 9. СКО при вычислении горизонтальной 

составляющей положения пользователя 
при перемещении вдоль долготы 

Также целесообразность использования сигналов 
BeiDou B1 связана с тем, что большинство современных 
приемников ГНСС обеспечивает прием и обработку 
сигналов данного диапазона, что делает избыточным 
использование дополнительного оборудования в 
приемниках для локального позиционирования. 

В ходе исследования в среде Матлаб была разработана 
модель ЛНС на основе имитаторов ГНСС BeiDou, с 
помощью которой оценена точность определения 
координат в исследуемой ЛНС в зависимости от величины 
среднеквадратической ошибки (СКО) определения 
псевдодальностей при разных положениях пользователя 
относительно имитаторов навигационных сигналов. 

В качестве эталонного положения пользователя была 
выбрана точка (59.992859 с.ш., 30.382437 в.д.) на высоте 
90 м над уровнем моря, при этом каждый имитатор 
сигналов ГНСС конкретного НКА и пользователь 
находятся на одной линии (рис. 1). Расстояние между 
пользователем и каждым из имитаторов было принято 
равным 150 м. При моделировании проводились 
измерения точности позиционирования при различных 
смещениях положения пользователя (при изменении 
широты (рис. 4, 5, 6) и долготы (рис. 7, 8, 9)), а также при 
различных СКО определения псевдодальностей равных 0, 
10, 30, 50, 100 м. Позиционирование осуществлялось на 
основе созвездия НКА, показанного на рис. 3. Угол маски 
 , определяющий минимальный угол склонения, ниже 
которого спутники считаются, находящимися вне зоны 
видимости, в данной работе принят равным 10   . Из 
рис. 4, 7 следует, что абсолютная ошибка по порядку равна 

ошибке измерения псевдодальности. Из сравнения рис. 5 и 
6, 8 и 9, можно сделать вывод, что наибольшая часть 
ошибки лежит в определении высоты пользователя, что 
является положительным фактом, поскольку при 
позиционировании (особенно внутри помещений) 
наиболее важна точность по горизонтали, нежели по 
высоте. Из рис. 6, 9 следует, что точность 
позиционирования практически не зависит (в данном 
случае при смещении до 100 м) от смещения пользователя 
относительно эталонной точки. 

IV. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В ходе данной работы была проведена оценка точности 
ЛНС на основе имитаторов сигналов ГНСС. Анализ 
полученных данных показывает, что ЛНС на основе 
имитаторов сигналов обладают большей погрешностью 
при вычислении вертикальной составляющей 
местоположения, что не является весомым недостатком, 
поскольку в закрытых помещениях наиболее 
приоритетной задачей при позиционировании является 
определение горизонтальной составляющей (долготы и 
широты) местоположения. Например, при СКО измерения 
псевдодальности, равному 10 м, СКО измерения 
положения пользователя в горизонтальной плоскости не 
превышает 8 м, что соответствует точности 
позиционирования на открытой местности при 
использовании сигналов реальных НКА. Также анализ 
показывает, что при перемещении пользователя в радиусе 
100 м от эталонной точки, погрешность позиционирования 
не зависит от смещения пользователя, что позволяет 
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использовать ЛНС на основе 4-х канального имитатора в 
случаях, когда ГНСС является недоступной. 
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Abstract. The model for conical scanning method of direction-

finding is studied, in which antennas ray cross-section is 

generalized by ellipse form, and attendant spectrum widening of 

the useful signal envelope is examined from the position of 

additional direction-finding information. It is shown that 

application of polyharmonic composition of the present spectrum 

makes it possible to increase significantly the angular aperture of 

direction-finding operational area jointly with the alteration 

possibility for this aperture at the algorithmic layer. Modified 

estimation procedure is proposed for angular coordinates of 

radar object in order to actualize the ascertained facilities and 

having practical importance. 

Keywords: conical scanning; direction-finding; estimation; 

radar object; spectrum 

I. ВВЕДЕНИЕ 

Современные радиолокационные системы на основе 
фазированных антенных решеток имеют весомый задел 
для расширения модели известного пеленгационного 
метода конического сканирования [1], поскольку 
предоставляют широкие возможности выбора 

пространственных характеристик сканирующего 
антенного луча (АЛ). Целью расширения этой модели 
является как развитие теоретических позиций, так и 
обоснование новых способов модификации 
пеленгационного метода конического сканирования, 
направленных на повышение эффективности его 
применения. 

II. РАСШИРЕНИЕ МОДЕЛИ АНТЕННОГО ЛУЧА 

В качестве одного из вариантов расширения модели АЛ 
рассмотрим обобщение его сечения в форме эллипса, 
характеризуемого двумя параметрами ширины по двум 
ортогональных плоскостях [2]:   и  , где 1   – 
коэффициент сжатия эллипса (эллиптичность). 

В ситуации, когда данный эллипс вытянут в плоскости, 
проходящей через ось конического сканирования и ось 
АЛ, угловой раствор рабочей области пеленгации 
определяется большей шириной  , наряду с тем, что 
коэффициент направленного действия антенны 

пропорционален  21   [2] и тем больше, чем меньше  . 
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Это означает возможность улучшения энергетических 
условий оценивания угловых координат локационного 
объекта (ЛО) при фиксированной ширине рабочей области 
пеленгации, примерно равной  , и использовано в [3] для 
достижения технического результата изобретения. 

III. ДОПОЛНИТЕЛЬНАЯ КООРДИНАТНАЯ ИНФОРМАЦИЯ 

ПЕЛЕНГАЦИОННОГО МЕТОДА КОНИЧЕСКОГО СКАНИРОВАНИЯ 

В рассматриваемом методе пеленгации информация о 
направлении на ЛО – его широте   и долготе   (в 

сферической системе координат), как известно [1], 
«кодируется» соответственно в коэффициент глубины [4] и 
фазу амплитудной модуляции низкочастотной огибающей 

 , ,s t   принимаемого полезного сигнала. Для анализа 

этой огибающей применим ее разложение в ограниченный 
ряд Фурье тригонометрической формы [4] по постоянной 

составляющей  0S   и N гармоникам: 

       0

1

, , 2 cos
N

n

n

s t S S n t n


         , (1) 

где  nS   – амплитудный коэффициент n-й гармоники, 

  – круговая частота конического сканирования. 

Установлено, что сжатие эллипса, характеризующего 
сечение АЛ, существенным образом изменяет 
спектральный состав (1), увеличивая в нем удельный вес 
дополнительных гармоник частоты   (начиная со второй 

гармоники:  2,n N ), которые исключаются при 

стандартной реализации пеленгационного метода 
конического сканирования [1]. Для иллюстрации данного 
обстоятельства на рис. 1 показаны зависимости от   для 

амплитуд основной  1S   и совокупной дополнительной 

   2

2

N

nn
F S


    составляющих разложения (1) при 

0,5   (двукратном сжатии эллипса), значении  0 0 1S   

и гауссовской аппроксимации диаграммы направленности 
АЛ. Из рис. 1 нетрудно видеть, что дополнительные 
гармоники несут в себе ощутимый объем пеленгационной 
информации, относящейся к области средних и больших 
значений угла  . 

 
Рис. 1. Основная и дополнительная составляющие полигармонического 

разложения 

Однако самостоятельное использование этих гармоник 
затруднительно в силу крайне низкой чувствительности 

функции  F   к углу   при его малых значениях. 

Следовательно, дополнительные гармоники рационально 
задействовать в целях коррекции оценок угловых 
координат ЛО, например, с позиции двухшкальной 
пеленгации [5]. 

IV. МОДИФИКАЦИЯ ВЫЧИСЛИТЕЛЬНОЙ ПРОЦЕДУРЫ 

ПЕЛЕНГАЦИОННОГО МЕТОДА КОНИЧЕСКОГО СКАНИРОВАНИЯ 

В результате ряда аналитических и логических 
действий обоснован способ эффективного использования 
указанных выше дополнительных гармоник для 
расширения рабочей области пеленгации. Этот способ 
состоит в формировании дополнительной оценки угла   в 

виде корректирующей компоненты  H  , вводимой в 

стандартную вычислительную процедуру [1] 
пеленгационного метода конического сканирования. 
Данная процедура, как известно, реализуется на основе 
фазового детектирования первой гармоники разложения 

(1) и описывает оценки угловых координат ЛО  ,Xu    и 

 ,Yu    по двум ортогональным плоскостям пеленгации 

(XZ и YZ) [6]. Пересчет оценок  ,Xu    и  ,Yu    в 

соответствующие скорректированные оценки  ,Xz    и 

 ,Yz    предлагается выполнять следующим образом: 

         , , 1
X Y X Y

z u H       ,  (2) 

где   – параметр глубины коррекции. 

В общем случае компоненту  H   можно представить 

в виде: 

     2 2 2

0

1

N

n n

n

H a S S


    ,  (3) 

где na  – весовой коэффициент для n-й гармоники. 

Расчет набора коэффициентов  na  требует решения 

оптимизационной задачи [7] относительно раствора и 
линейности пеленгационной характеристики (ПХ). При 
решении данной задачи следует учитывать возможные 
сопутствующие мешающие воздействия, вызванные, 
например эффектом поляризационной модуляции 
полезного сигнала [8], оказывающим значительное 
влияние на вторую гармонику разложения (1). 

Важный частный случай (3) имеет место при равенстве 

na n , когда компонента  H   пропорциональна 

квадрату частоты эквивалентной гармонической 
огибающей [9] принимаемого полезного сигнала. Этот 
частный случай можно трактовать как совмещение 
пеленгационного метода конического сканирования с 
дополнительной частотной оценкой широты ЛО. 
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Примеры ПХ для данного частного случая, 
рассчитанные на основе (2) и (3) и совпадающие по 
ортогональным плоскостям пеленгации, приведены на 
рис. 2 при 0,5   и 2, 4, 7N  . Этот рисунок показывает, 

что растворы скорректированных ПХ 

     ,0 , 2X YZ z z         значительно шире 

раствора исходной ПХ      ,0 , 2X YU u u         

(пунктирная кривая), соответствующей стандартной 
реализации пеленгационного метода конического 
сканирования. Количественный показатель этого 
расширения увеличивается с ростом N и может быть задан 
данным числом на уровне частотной обработки 
огибающей полезного сигнала в (3), что аналогично 
пространственно-частотному методу пеленгации [10]. При 

уточнении коэффициента  и числа N необходимо 
учитывать энергетические условия пеленгации ЛО, что 
является отдельной задачей исследования. 

 

Рис. 2. Исходная и скорректированные пеленгационные характеристики 
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Abstract. The using of known carrier frequencies and 

modulation methods makes the navigation receiver of the global 

navigation satellite system (GNSS) GLONASS vulnerable to 

certain types of radio interference. The most dangerous types of 

interference in the GNSS frequency bands are imitation 

interference or spoofing. One of the possible ways to maintain the 

performance of the GNSS receiver and preserve required 

accuracy of positioning is the development of the effective 

spoofing defense methods. The work is devoted to the 

development of the method for anti-spoofing method and 

practical testing of its effectiveness. 

Keywords: GNSS receiver; spoffing defense; mitigation of 

imitation interference 

I. ПРИНЦИП ПОДМЕНЫ НАВИГАЦИОННОГО ПОЛЯ 

Одним из наиболее опасных типов помех в частотных 
диапазонах ГНСС являются имитационные помехи. 
Имитационные помехи – это помехи, которые по своим 
параметрам одинаковы с параметрами полезного сигнала, 
за исключением параметров, переносящих полезную 
информацию. Данный вид помех при правильной 
постановке легко проходит через этапы пред и пост 
корреляционной обработки и воспринимается НАП как 
обычное измерение по сигналам ГНСС, однако приводит к 
неверному решению навигационной задачи [1]. 

Подмена навигационного поля ГНСС – это трансляция 
ложного сигнала с целью того, чтобы подавляемый 
приѐмник принял ложный сигнал за истинный сигнал 
навигационного космического аппарата (НКА). Приѐмник 
под воздействием имитационной помехи получает ложное 
представление о своѐм местоположении, системном 
времени или о том и другом одновременно.  

Постановщик помехи должен воспроизвести несущую, 
дальномерный код и цифровую информацию каждого 
открытого сигнала GNSS, который планируется заменить. 
Типовой сигнал ГНСС на входе приѐмника имеет вид [1]: 

1

( ) [ ( )] [ ( )] [ ( )]
N

j

i i i i i i

i

cy t Re A D t t C t t e t t   


 
    

 
 ,  (1) 

где N  – число широкополосных сигналов на входе 

приѐмника, iА  – амплитуда несущей i-го сигнала, ( )iD t   – 

биты цифровой информации i-го сигнала, ( )iC t  – 

дальномерный код,  ( )i t    – фаза дальномерного кода i-го 

сигнала, c  – частота несущей без учѐта допплеровского 

сдвига и ( )i t  – нестабильность фазы несущей i-го 

сигнала. 

Постановщик имитационной помехи транслирует набор 
подобных сигналов: 

1

( ) [ ( )] [ ( )] [ ( )]
N

j
is si si i si c s

i

iy t Re A D t t C t t e t t   


 
    

 
 . (2) 

Номинально sN N , т.е. количество ложных сигналов 

равно количеству истинных сигналов. Чтобы ввести 
приѐмник в заблуждение, дальномерный код каждого 
ложного сигнала должен совпадать с дальномерным кодом 
соответствующего подменяемого сигнала и, как правило, 
постановщик помех передаѐт оценку цифровой 
информации каждого сигнала. Амплитуда, фаза кода и 
фаза несущей помечены индексом s, при i=1,…Ns. Отличие 
указанных величин в ложном сигнале от таковых в 
истинном сигнале будет определяться конкретной 
стратегией подмены навигационного поля.  

В процессе постановки имитационной помехи сигнал 
на входе подавляемого приѐмника будет выглядеть 
следующим образом: 

( ) ( ) ( ) ( )tot sy t y t y t v t   ,                   (3) 

где ( )t  – шум на входе приѐмника. В некоторых случаях 

шум имеет естественное происхождение. Однако в других 
случаях постановщик помех добавляет к ложному 
навигационному сигналу шумовую составляющую. 

Подмена навигационного поля в этом случае 
осуществляется путѐм синтезирования ложной фазы кода 

1( )s t ,…, 1 ( )s Ns t  по закону, обеспечивающему ложные 

отсчѐты координат и времени для подавляемого 
навигационного приѐмника, при этом различие ложных и 
истинных значений, как правило, удерживается 
небольшим. Требуются несложные расчѐты, чтобы 
синтезировать изменение во времени ложной фазы кода. 

При этом фаза несущей ложного сигнала 1( )s t ,…, 

1 ( )s Ns t  должна изменяться согласованно с фазой кода 

таким образом, чтобы  
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 ( ) ( ) ( ) ( )c si b si a si b si at t t t       ,           (4) 

для любых двух моментов времени 
at  и 

bt , для каждого 

ложного сигнала. 

В противном случае, подавляемый приѐмник может 
выявить нетипичное соотношение между фазами несущей 
и кода или может произойти срыв слежения за ложным 
сигналом. Любой качественный имитатор сигналов ГНСС 
может сгенерировать самосогласованный ансамбль 
ложных сигналов [2]. Ретрансляционное устройство с 
одной антенной, обычно называемое ретрансляционный 
постановщик имитационной помехи, может сделать то же 
самое. 

II. ИСПОЛЬЗОВАНИЕ МЕТОДА ВЫРОЖДЕННОГО 

ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОГО АНАЛИЗА ДЛЯ ОБНАРУЖЕНИЯ 

ПОДМЕНЫ НАВИГАЦИОННОГО ПОЛЯ 

Задача обнаружения факта подмены навигационного 
поля ГНСС может быть сведена к известной в математике, 
так называемой задаче о «разладке», возникающей при 
организации контроля некоего производственного 
процесса с целью недопущения снижения качества 
выпускаемой продукции. В этом случае на устройство 
контроля поступает некоторый временной процесс, 
отражающий состояние определенных показателей 
качества выпускаемой продукции. В случае «разладки» 
производства наступает изменение статистических свойств 
анализируемого процесса, которое и фиксируется 
устройством контроля. Как правило, ставится задача 
скорейшего обнаружения «разладки», т.е. факт изменения 
статистических свойств контролируемого процесса должен 
быть обнаружен с минимальной задержкой во времени при 
заданных ограничениях на условия контроля. 

Для обнаружения имитационной помехи анализу могут 
подвергаться отличия одномоментных измерений 
координат от их эталонных значений. Текущие отсчеты 
координат декодируются из навигационного сообщения в 
стандарте NMEA-0183 c выхода НАП. Координаты, 
которые могут быть использованы как эталонные, 
формируются путем обработки одномоментных измерений 
при отсутствии помех. 

При анализе формируются разности iu  (i=1…m, m-

число отсчетов), которые имеют различные статистические 
характеристики при наличии и отсутствии помех. 

Таким образом, в устройство контроля состояния 

проверяемого канала поступает временной ряд iu , и 

задача состоит в том, чтобы с минимальной задержкой во 
времени установить факт возникновения неисправности 
канала, которая проявляется в изменении статистических 

характеристик отсчетов временного ряда iu . 

Возникновение неисправности проявляется, в частности, в 
том, что она обуславливает изменение вероятности p того, 

что значение отсчета iu  окажется в пределах заданного 

интервала  0 0iu u u     , где 0u  – заданная 

величина (уровень бинарного квантования). 

Пусть 
0p p  при исправном канале и 

1p p  при 

неисправном состоянии канала (наличие помехи). 

Для выявления имитационной помехи могут 
использоваться различные методы обработки отсчетов 

временного ряда iu . Одним из них является метод 

вырожденного последовательного анализа [4]. 

Метод вырожденного последовательного анализа 
(ВПА) рассмотрим применительно к варианту бинарного 

квантования отсчетов временного ряда 
iu . При бинарном 

квантовании отсчеты 
iu  преобразуются в отсчеты 

временного ряда 
i , которые получены по следующему 

правилу: 

1
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0

1

0

0

log , ,

1
log , ,
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i

i

i

P
u u

P

P
u u

P




  


 

   
 

                    (5) 

где 1

1

0

P

P
   – парциальный коэффициент правдоподобия 

ситуации, когда   

0iu u    и 1

2

0

1

1

P

P






 – парциальный коэффициент 

правдоподобия ситуации, когда 0iu u   . 

Так как отсчеты i  – при различных значениях индекса 

i  статистически независимы, то имеет место следующее 

рекуррентное соотношение: 

1 ,n n nL L                                 (7) 

где nL  значение логарифма коэффициента 

правдоподобия при поступлении в устройство обработки 

n  отсчетов временного ряда i . В устройстве обработки 

величины nL  сравниваются с двумя пороговыми 

значениями – положительным A  и нулевым порогом. 

Если при поступлении отсчета n  nL A , то выдается 

решение о том, что один из контролируемых каналов 

неисправен. Если при поступлении отсчета n  0nL  , то 

никакого решения не выдается и полученные значения nL  

полагаются равными нулю, то есть при поступлении 

очередного ( 1)n  -го отсчета 1n   величина 1nL   

полагается равной 1n  , если 1 0n    и 1 0,nL    если 

1 0n   . 

Для упрощения обработки за единицу измерения 

логарифма коэффициента правдоподобия nL  

целесообразно использовать величину 1

0

1
log .

1

P

P




 При 

этом пороговые значения A  тоже должны измеряться в 
этих величинах. При известных законах распределения 
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отсчетов 
iu  интервал бинарного квантования, 

определяемый величиной 
iu , можно всегда выбрать 

таким, чтобы выполнялось условие : 

01

0 1

1
log log .

1

PP

P P





                               (8) 

Так, при гауссовых законах распределения вероятности 

отсчетов iu  порог 0u  определяется из уравнения: 

0 0 01 .

H H H H

u u u u uu
Ф Ф Ф Ф

   

                       
       

          

   (9) 

При этом ряд 
i  представляет собой следующую 

последовательность: 

0
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1, ,

1, .

i

i

i

u u

u u


   
 

   

                       (10) 

Рассматриваемый вариант симметричного бинарного 
квантования практически не приводит к снижению 
эффективности обработки при сравнительно малых 

отличиях статистических характеристик отсчетов iu  в 

случаях, когда оба канала исправны и один из них 
сравнительно мало отличается от второго. 

При указанном варианте квантования пороговая 
величина A  заменяется на величину: 

0

1

log

A
k

p

p

 .                              (11) 

III. ЭКСПЕРЕМЕНТАЛЬНАЯ ПРОВЕРКА МЕТОДА 

ОБНАРУЖЕНИЯ ПОДМЕНЫ НАВИГАЦИОННОГО ПОЛЯ 

Для экспериментальной отработки предложенного 
метода был использован лабораторный стенд [3], 
структурная схема которого представлена на рисунке 1. 
Основным элементом схемы является имитатор 
навигационных сигналов СН-3803М, производства КБ 
«НАВИС». Имитатор позволяет генерировать сигналы, 
совпадающие по структуре с подлинными 
навигационными радиосигналами, но несущие 
информацию о координатах, векторе скорости и времени 
системы, заложенных в сценарий. 

В лабораторном стенде реализована возможность 
одновременного приѐма истинного и ложного сигналов 
ГНСС. Имитатор навигационных сигналов создает ложное 
навигационное поле в месте расположения приемной 
антенны НАП. Навигационный сигнал в цифровом виде 
записывается на накопитель с тактовой частотой 
40.96 МГц. Дальнейшая обработка осуществляется в 
постобработке программными методами в среде 
программирования Matlab. 

F такт.
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Рис. 1. Схема проведения эксперимента 

Благодаря программной реализации корреляционной 
обработки навигационных сигналов, существует 
возможность реализации необходимого количества 
корреляторов для отслеживания сигналов как от реальных 
навигационных космических аппаратов, так и сигналов 
имитатора. В результате поиска навигационных сигналов 
(как истинных, так и ложных) определяется задержка и 
частота Доплера радионавигационного сигнала по 
максимальному значению взаимокорреляционной функции 
(ВКФ). В отличие от классического алгоритма, 
реализованного в НАП в данной схеме, процедура поиска 
не прекращается после нахождения максимальных 
корреляционных пиков, а продолжается до нахождения 
следующего по величине корреляционного пика. Таким 
образом, для каждого навигационного космического 
аппарата было обнаружено по два сигнала: истинный и 
ложный. Далее происходило решение навигационной 
задачи по каждому из наборов и применялся метод 
вырожденного последовательного анализа для нахождения 
истинного решения, который показал свою эффективность. 

Недостатком данного метода обнаружения подмены 
навигационного поля, при его реализации в реальных 
образцах НАП, является то, что факт подмены 
обнаруживается только на этапе вторичной обработки. 
Кроме этого, эксперимент проводился для неподвижной 
НАП. 

Дальнейшим направлением исследования является 
адаптация данного метода для подвижной аппаратуры и 
разработка блока обнаружения подмены навигационного 
поля на этапе предварительной обработки навигационного 
сигнала, когда анализироваться будут 
псевдодальномерные и псевдодоплеровские измерения. 
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Abstract. To detect underground communications, a method is 

proposed based on the use of an onboard electronic system with 

the synthesis of the aperture of a helicopter drone in which a 

helicopter rotor is used as an antenna element. 

Keywords: synthetic aperture radar; helicopter drone; airborne 

antenna  

Часто при решении практических задач кадастра, 
строительства в хозяйственной деятельности субъектов 
РФ, необходимо на рассматриваемых участках земной 
поверхности определить наличие коммуникационных 
сетей, трубопроводов, ирригационных сетей, заглубление 
которых в грунт составляет 1–2 метра. 

Существующие методы предполагают большой объѐм 
работ с широким применением ручного труда с 
отсутствием автоматизации (перемещение грунта, замеры 
параметров почвы и т.д.) 

Для обзора подстилающей земной поверхности 
предлагается использовать беспилотный летательный 
аппарат (БПЛА) на основе вертолѐта. Использование 
БПЛА и получение разрешения на выполнение полѐта для 
эксплуатирующей организацией значительно упрощается 
на высотах полета менее 300 метров. Определим 
максимальное расстояние до поверхности, которая 
попадает в поле зрения БПЛА от высоты полѐта. Будем 
считать, что Земля имеет форму шара. Моделирование в 
системе Matlab показывает следующую зависимость 
дальности обнаружения цели от высоты полета (рис. 1), с 
учетом углов закрытия от местных предметов (горы, 
возвышенности, лес, здания и т.д.) 

Наиболее эффективными способами обнаружения 
коммуникационных сетей, трубопроводов, ирригационных 
сетей являются авиационные и спутниковые методы. На 
практике, использование данных обработки экспертными 
системами полученной информации наиболее актуальны 
тогда, когда они могут быть получены в реальном или 
близком к нему масштабе времени. 

Анализ использования различных диапазонов 
радиоволн для целей дистанционного зондирования земли 
показывает большое влияние частоты излучения на 
отражающую способность большинства земных 
поверхностей, она уменьшается с увеличением длины 
волны. Аналогичную зависимость отражающая 
способность земной поверхности имеет и от угла 
скольжения [1, 4].  

 

Рис. 5. Дальность обнаружения цели в зависимости от высоты 

Используемые при зондировании диапазоны 
электромагнитных волн имеют различную проникающую 
способность вглубь среды, которая обычно сравнима с 
четвертью длины волны. Глубина проникновения зависит 
от шероховатости поверхности и комплексной 
диэлектрической проницаемости, которая сильно зависит 
от влажности, температуры и других свойств среды. 

Проникновение сигнала в подстилающею поверхность 
увеличивается с уменьшением частоты. Например, 
сигналы с частотой 500–900 МГц могут проникать в 
подстилающею поверхность на глубину 1–3 м, а сигналы с 
частотой 80–300 МГц проникают на глубину 9–25 м. 
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В настоящее время проводятся исследования по 
разработке радиолокаторов с синтезированной апертурой 
(РСА), работающих в верхней части дециметрового 
диапазона [3]. Интерес к этим диапазонам обусловлен 
глубиной проникновения сигнала в земную поверхность до 
нескольких метров. Однако радиолокаторы этих 
диапазонов имеют большие габариты, их вывод и 
эксплуатация достаточно сложны с технической точки 
зрения. Для авиационных систем (например, вертолѐта) это 
вызовет возникновение дополнительной 
аэродинамической нагрузки, которая может существенно 
повлиять на основные ТТХ в сторону их ухудшения. В 
настоящий момент такие радиолокаторы разработаны 
недостаточно, а использование спутниковых 
радиолокационных систем дециметрового и метрового 
диапазонов имеет высокую стоимость. 

Один из вариантов решения этой проблемы – 
размещать антенну на несущем винте вертолѐта. Вращение 
антенны, находящейся на лопасти винта, позволит 
реализовать за каждый оборот новую апертуру 
значительно большего размера. Использование такой 
методики позволяет синтезировать круговую антенную 
решетку для РЛС бокового обзора за один оборот 
несущего винта. Совокупность образованных круговых 
антенных решѐток за несколько периодов вращения 
несущего винта вертолѐта реализует РЛС с 
синтезированием апертуры большей площади. 

Определим ширину диаграммы направленности 
бортовой РЭС с синтезированием апертуры вертолетного 
БПЛА за один оборот винта c помощью выражений, 
представленных [2]. 

Компьютерное моделирование процессов приѐма и 
обработки сигналов выполнено при следующих исходных 
данных: вертолѐт находится на высоте Hс = 300 м; 
движется со скоростью Vс = 20,0 м/с; угловая скорость 
лопасти винта Ω = 5 об/c, угол φс = 45

0
, угол настройки 

фильтра φф= 0 рад, угол ϴф = 40
0
, длина волны λ = 0,7 м, 

длина лопасти вертолѐта l = 7,5 м.  

Временные диаграммы сигналов на выходе системы 
обработки, полученные в результате компьютерного 
моделирования с использованием системы Matlab, 
представлены на рис. 2 и 3. 

Исследованы уровни сигналов от углового положения 
цели φс, ϴс, высоты полѐта Hс, скорости движения Vс при 
фиксированной скорости вращения лопасти винта Ω и 
заданных параметрах опорного сигнала φф, ϴф, Hф, Vф 
(параметрах согласованного фильтра). 

Ширина пика корреляционного интеграла на уровне 
0,707 составляет 0,0016 с. Ширина диаграммы 
направленности бортовой синтезированной круговой 
апертуры составляет 0,05024 рад или 2,863 град. 

На основании результатов моделирования могут быть 
сделаны следующие выводы: 

1. Подтверждена математическая корректность 
применения разработанных алгоритмов процессов 
для приѐма и обработки сигналов дистанционного 

зондирования поверхности Земли, с 
использованием в качестве носителя 
радиолокатора вертолета БПЛА и однозначность 
выполненных измерений.  

2. Анализ сигналов на выходе коррелятора за один 
период вращения лопасти винта, в зависимости от 
значений азимута φс, показывает соответствие 
изменения временной задержки пика 
корреляционного интеграла направлению на цель в 
азимутальной плоскости. Второй отсчѐт, 
следующий через временной интервал кратный π, 
подавлен. 

 

Рис. 2. Сигнал на выходе системы обработки 

3. Функциональные возможности системы 
дистанционного зондирования на базе данного 
радиолокатора соответствуют требованиям к 
системам поиска подземных коммуникаций. 

 

Рис. 3. Определение максимума сигнала 
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Результаты моделирования подтверждают 
перспективность дальнейших исследований в 
рассматриваемом направлении и могут быть использованы 
при разработке радиолокационных систем с 
синтезированием апертуры антенны, установленной на 
вращающихся лопастях несущего винта. 
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Аннотация. В рамках анизотропийной теории 

управления обращение анизотропийной нормы в нуль 

соответствует H2-теории, а обращение в бесконечность – H∞. 

При этом естественным образом возникает вопрос, с какого 

значения анизотропийной нормы ее следует считать близкой 

к нулю или близкой к бесконечности, а какие значения не 

«близки» ни к нулю, ни к бесконечности. В настоящей работе 

предлагается метод построения масштабированных 

анизотропийных норм – принимающих значения в 

единичном интервале – как выбор соответствующего 

отображения положительной полуоси в единичный 

интервал. 
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I. ПРЕДВАРИТЕЛЬНЫЕ ЗАМЕЧАНИЯ 

В основополагающей работе [1] введены 
анизотропийные нормы случайного вектора и линейных 
систем. Как следствие, были получены многочисленные 
значимые результаты в соответствующей области теории 
управления, например [2–11]. Цель исследований [1–11] – 
объединить в рамках единого подхода к теории 
оптимального управления особенности как H2-, так и H∞-
методов, основанных на H2- и H∞-нормах соответственно в 
соответствующих пространствах Харди матричных 
передаточных функций. Первая из них, теория 
стохастической фильтрации и управления Винера-Хопфа-
Калмана, предполагает, белошумность входного процесса, 
в то время как вторая (H∞-теория управления) 
рассматривает вход как детерминированную квадратично 
суммируемую последовательность [2]. 

Ключевой момент анизотропийной теории управления 
[1–11] – определение анизотропийной нормы случайного 
n-мерного вектора z с ковариационнй матрицей C и 

плотностью распределения вероятностей ),(Cp z  которое 

основано на применении дивергенции Кульбака-Лайблера 
и имеет вид 
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где   ( )G z – плотность распределения вероятностей n-

мерного гауссова случайного вектора с так называемой 
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Основная особенность и преимущество применения 
дивергенции Кульбака-Лайблера в определении (1) 
именно в такой форме – возможность решить явно задачу 
оптимизации, обусловливающую определение (1), 
поскольку такое решение определяется уравнением 
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где оптимальное значение ν в (1) определяется 
выражением 
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где    E  – математическое ожидание. В условиях (2) 

определение (1) непосредственно принимает свой 
конечный вид  
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где  S z  – энтропия Шеннона n-мерного случайного 

вектора z с ковариационной матрицей C: 
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Следует заметить, что такое простое решение 
достигается исключительно благодаря вовлечению 
логарифма экспоненты в определение (1). 

Обращение анизотропийной нормы в нуль 
соответствует H2-теории, а обращение анизотропийной 
нормы в бесконечность соответствует H∞-теории. При этом 
естественным образом возникает вопрос, с какого значения 
анизотропийной нормы ее следует считать близкой к нулю 
или близкой к бесконечности, а какие значения не 
«близки» ни к нулю, ни к бесконечности. 

В настоящей работе предлагается метод построения 
нормированных анизотропийных норм (то есть 
принимающих значения в единичном интервале) как 
выбор соответствующего отображения положительной 
полуоси в единичный интервал.  

II. КРАТКИЙ АНАЛИЗ 

Нормирование анизотропийной нормы может 
рассматриваться как ответ на вопрос об интерпретации тех 
или иных ее значений, подобно тому, как это имеет место в 
случае вероятностных мер. Такое нормирование легко 
достигается с помощью какого-либо непрерывного 
монотонного отображения 

     0;       0; 1      . 

Но таких отображений бесконечно много (некоторые 
примеры приведены на рис. 1), и соответственно возникает 
вопрос о том, существую ли «естественным образом» 
обоснованные критерии выбора требуемого 
нормирующего отображения? 
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Рис. 1. Примеры отображений      0;       0; 1       
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III. ОСНОВНОЙ АЛГОРИТМ 

Выбор алгоритма построения требуемого 
нормирующего отображения основан на следующих 
рассуждениях. 

1) Анизотропийная норма представляет собой меру 
дивергенции между распределением исследуемого вектора 
и соответствующего гауссовского вектора. 

2) В свою очередь, любая мера дивергенции  D f g  

становится мерой зависимости между парой случайных 
векторов (величин), x и y, когда одна из плотностей, 

 ( , )f f
xy

x y , (3) 

является их совместной плотностью распределения 
вероятностей, а вторая плотность, 

 ( , ) ( ) ( )g g g g 
xy x y

x y x y ,  (4) 

является произведением их маргинальных плотностей 
распределения вероятностей. 

3) И, наконец, для мер зависимости случайных величин 
известна аксиоматика А. Реньи [12], в соответствии с 
которой в случае совместного гауссовского распределения 
случайных величин, их мера зависимости (по А. Реньи) 
должна совпадать с модулем коэффициента корреляции. 

Для замкнутости изложения было бы естественно здесь 
процитировать данную аксиоматику [12]. А именно, 

согласно [12] мера зависимости  ,x y  между двумя 

случайными величинами x и y. Должна удовлетворять 
следующим аксиомам. 

A.  ,x y  определена для любой пары случайных 

величин x и y, если ни одна из них не является с 

вероятностью 1 константой. 

B.    , ,x y x y   . 

C.  0 , 1x y   . 

D.  , 0x y  тогда и только тогда, когда x и y 

независимы. 

E.  , 1x y  если существует строгая зависимость 

между x и y, то есть либо ( )y x  , либо ( )x y  , 

где  и  – некоторые борелевские функции. 

F. Если  и  некоторые взаимно однозначные 

борелевские функции, то    ( ), ( ) ,x y x y    . 

G. Если совместное распределение x и y нормально, 

то    , ,x y x y  corr , где  ,x ycorr  – обычный 

коэффициент корреляции между x и y. 

Таким образом, алгоритм построения преобразования 
положительной полуоси в единичный интервал для 
построения нормированной анизотропийной нормы 
случайного вектора состоит в следующем: 

1) Для меры дивергенции (на основе которой строится 

анизотропийная норма  D f g  построить 

соответствующую меру зависимости, 

    ΜD f g D f g g  
xy x y xy

,  (5) 

между случайными векторами x и y с (в обозначениях (3), 

(4)) совместной ( , )f
xy

x y  и маргинальными ( )g
x

x  и 

( )g
y

y  плотностями распределения вероятностей. 

2) Вычислить (5) для совместной двумерной (при 
,  x y x y ) гауссовской плотности распределения 

вероятностей с коэффициентом корреляции  , )x ycorr .  

3) Выразить полученной выражение как функцию от 
модуля коэффициента корреляции, 

  ΜΜ Θ , )
xyyxy x y corr , 

и обратить эту функцию, то есть построить 
отображение 

   1

Μ, ) Θ Μ
xy xyx y corr .  (6) 

4) Полученное выражение  1

xy xy



  , (как функция 

от исходной меры зависимости xy ) определяет 

требуемое отображение      0;       0; 1       для 

анизотропийной нормы, основанной на данной мере 

дивергенции  D f g  

  1

ΜΘ
xy

D f g            (7) 

Применение данного алгоритма к анизотропийной 

норме [1]  A z  случайного вектора z  приводит к 

следующему результату. Поскольку  A z  [1] в (1) 

представляет собой меру дивергенции Кульбака-Лайблера 

 KLD f g , 

 
( )

( )ln
( )n

KL

R

f
D f g f d

g
 

z
z z

z
,  (8) 

то соответствующая такой мере дивергенции мера 
зависимости (в обозначениях (3), (4)) является взаимной 

информацией Шеннона  ,SI x y , 

   ,

( , )
( , )ln ,

( ) ( )

dim dim .

n

KL S

R

D f g g I

f
f d d

g g

n

 



 



xy x y

xy

xy

x y

x y

x y
x y x y

x y

x y

 

При 2n   формула (6) в шаге 3 данного алгоритма 

принимает вид 

14 

15 

16 
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   2 ,
, ) 1

SI x y
x y e

 
 corr . 

Таким образом, на основании формулы (7) в шаге 4 
данного алгоритма искомое нормирующее преобразование 
анизотропийной нормы (1) определяется выражением 

 2
1

KLD fg
e
 

 .    (9) 

Тогда с учетом строгой монотонности функции (9), для 

нормированной анизотропийной нормы  norm
A z  в рамках 

определения (1) можно записать 

 

0

( )
min 1 exp 2 ( )ln

( )n

norm

C

C

R

p
p d

G




  
    

  


A z

z
z z

z

      (10) 

Соответственно, решение оптимизационной задачи (10) 
эквивалентно решению оптимизационной задачи (1) и 
определяется выражением (2). Следовательно, можно 
окончательно записать 

   2
1norm e

 
 

A z
A z ,   (11) 

где  A z  определяется (1). 

IV. ПРИМЕР: АНИЗОТРОПИЯНАЯ НОРМА ДЛЯ 

ПРЕДСТАВИТЕЛЯ ДВУМЕРНОГО КЛАССА ФРЕШЕ 

Пусть двумерный случайный вектор  
T

1 2,     z zz  

имеет двумерную плотность распределения вероятностей 
из класса Фреше [13]: 

 

   2 22 2

2 2

2 2

23

32

2

1

2

1

( , )

1
2

3 3

2 ( 1)
1 ( ) ( )

2 3 2

1 ( ) ( ) ,
2

F F

x y xyx y xy

x y

k
H H

k kk
k

x y

H H

k k k

k

f f x y

e e

e
P x P y

e
c P x P y

    















 

 
   

  

  
   

  

 
  

  





z

 

где 

2 2/ 2 /2( 1)
( )

!

1 ( 1)

1! 2!

k k
H z z

k k

k

d
P z e e

dzk

k k
z

k

 




 
 


 



 

– полиномы Эрмита. Маргинальные плотности двумерной 

плотности ( , )Ff x y  являются лапласовскими. При этом 

коэффициент корреляции между компонентами данного 
вектора равен 1/6, но его значение не в полной мере 
характеризует зависимость компонент данного случайного 

вектора, поскольку максимальный коэффициент 
корреляции для такой плотности распределения 
вероятностей равен 1/4. На рис. 2 приведен вид плотности 

( , )Ff x y  в сравнении с двумерной гауссовской 

плотностью с коэффициентом корреляции 1/6. 

 

Рис. 2. Плотность распределения вероятностей ( , )Ff x y  из класса 

Фреше (слева) и двумерная гауссовская плотность распределения 
вероятностей с коэффициентом корреляции 1/6 (справа). 

Анизотропийная норма (1) из [1]  A z  данного 

случайного вектора равна 0,56356, что можно 
интерпретировать как количественную характеристику, 
указывающую в существенно большей степени на 
близость к H2-теории, чем к H∞-теории. Но, в то же время, 
нормированная анизотропийная норма (11) данного 
случайного вектора равна 0,82222, что, соответственно, 
исключает близость к H2-теории, и в гораздо большей 
степени дает основание рассматривать близость к H∞-
теории.  

Таким образом, данный пример иллюстрирует 
важность рассмотрения и учета значений именно 
нормированной анизотропийной нормы и, соответственно, 
важность построения обоснованного алгоритма 
нормирования значений анизотропийной нормы. 

V. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В рамках анизотропийной теории стохастических 
систем управления в настоящей работе представлен 
подход к нормированию (обеспечению принадлежности 
единичному интервалу) значений анизотропийной нормы 
случайного вектора. Предложен универсальный алгоритм, 
основанный на взаимосвязи мер дивергенции и мер 
зависимости, и использующий соответствующую 
аксиоматику А. Реньи. Представлены примеры, 
подчеркивающие значимость предложенного подхода. Его 
дальнейшим развитием состоит в построении 
нормированных средних анизотропийных норм 
последовательностей случайных векторов. 
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Abstract. The features of the DVB-T2 digital television signal 

recovery are considered. The possibilities of using the recovered 

signal as a reference signal in a passive bistatic radar are 

demonstrated.  
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I. ВВЕДЕНИЕ 

Сигналы цифрового телевидения стандарта DVB-T2 
близки к шумоподобным, поэтому они позволяют 
обеспечить низкий уровень боковых лепестков функции 
неопределенности и высокое разрешение по дальности. 
Другим важным преимуществами цифровых сигналов 
являются независимость их свойств от содержания 
сообщения. Стремительное развитие цифрового эфирного 
телевещания и перечисленные преимущества сигналов 
цифрового наземного телевидения делают их весьма 
привлекательными для использования в системах 
пассивной бистатической радиолокации (ПБРЛС). 
Ключевой проблемой, стоящей перед разработчиком 
ПБРЛС является восстановление опорного сигнала, 
сопряженное с рядом затруднений в связи со спецификой 
структуры DVB-T2 сигнала. Этой теме посвящен 
предлагаемый доклад. 

II. СТРУКТУРА DVB-T2 СИГНАЛА 

Структура сигнала цифрового телевидения подробно 
разобрана в интерфейсной документации стандарта DVB-
T2 [1]. Остановимся на некоторых ключевых моментах. 
Каждый кадр сигнал DVB-Т2 состоит из одного 
служебного 1k OFDM символа P1, NP2 служебных 
символов OFDM символов P2, содержащих информацию о 
режиме работы передатчика, и Ldata OFDM символов с 
данными. Символ P1 использует 1024 поднесущих и за 
счет своей специфической структуры позволяет 
определить начало кадра. Количество ортогональных 
поднесущих у символов P2 и символов с данными 
определяется режимом работы передатчика. Помимо 
этого, каждый из них снабжен циклическим префиксом 
(защитным интервалом) для устранения межсимвольной 
интерференции, и комплектом пилот-поднесущих, 
используемых для оценки канала передачи и 
синхронизации. 

За счет пилот-поднесущих во взаимной функции 
неопределенности сигнала наблюдения и опорного сигнала 
вместе с желаемыми отражениями от целей возникают 
дополнительные пики, которые могут маскировать 
отражения от реальных целей или, наоборот, вызывать 
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ложные тревоги. Для устранения подобных искажений 
необходимо осуществить коррекцию опорного сигнала. 

III. РЕМОДУЛЯЦИЯ DVB-T2 СИГНАЛА 

Процедура коррекции опорного сигнала подразумевает 
уменьшение уровня пилот-поднесущих до уровня шума. 
Подробно алгоритм работы описан в [2]. Предложенная 
методика дает неплохой результат (уровень 
дополнительных пиков значительно снижен). Однако если 
в наблюдаемом сигнале помимо отражений от целей 
присутствует прямой сигнала и отражения от 
неподвижных объектов, то уровень побочных (отражений 
от целей) за основным лепестком функции 
неопределенности будет практически незаметен. Для 
устранения этой проблемы предложен алгоритм [3], для 
которого необходим ремодулированный опорный сигнал с 
неослабленным уровнем пилотных составляющих.  

Таким образом, алгоритм ремодуляции одного кадра 
опорного сигнала представлен следующими шагами: 

1. временная синхронизация с началом очередного 
DVВ-Т2-фрейма; 

2. временная и частотная синхронизация для каждого 
из ОFDМ-символов с данными; 

3. БПФ для каждого символа; 

4. оценка передаточной характеристики канала; 

5. выравнивание спектра опорного сигнала с 
помощью найденной передаточной 
характеристики; 

6. разбиение кадра на символы, выделение 
поднесущих с данными (поднесущие с пилотами 
далее не используются) 

7. декодирование P2 символов; 

8. демодуляция символов с данными до демодуляции 
QAM-созвездия включительно согласно [1]; 

9. модуляция данных начиная с QAM [1]; 

10. модуляция служебных данных P2 символов, 
добавление P2 символа к символам данных; 

11. формирование двух кадров: в первом к данным 
добавлены пилот-поднесущие с исходной 
амплитудой (установленной стандартом), во 
втором – пилот-поднесущие со сниженной 
амплитудой; 

12. применение передаточной функции канала к 
сигналу с неослабленными пилот-поднесущими;  

13. ОБПФ для каждого сигнала 

14. вставка в начало каждого символа циклической 
копии (защитного интервала); 

15. обратная частотная коррекция для возврата спектра 
в исходное положение. 

В результате будут получены два сигнала – 
ремодулированный опорный сигнал с уменьшенным 
уровнем пилот-поднесущих и опорный сигнал с исходным 
уровнем пилот-поднесущих, пропущенный через канал 
передачи. Теперь для вычисления взаимной функции 
неопределенности необходимо использовать разность 
наблюдаемого сигнала и опорный сигнал с исходным 
уровнем пилот-поднесущих и ремодулированного 
опорного сигнала. После проведенной ремодуляции 
опорного сигнала с последующей коррекцией сигнала 
наблюдения вероятность правильного обнаружение цели 
значительно возрастает. 
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Abstract. The article considers the approach based on 

rigorous formulation, which enables to analyze the effect of the 

axisymmetric spherical belt on the radiation of the elementary 

electric vibrator. The work investigates the density distribution 

of surface currents induced on the screen and the convergence of 

the solution when changing the number of partition segments. 

The article provides the study of the influence of the vibrator 

position height on the form of the function of the normalized 

directivity pattern. 

Keywords: system of integro-differential equations; elementary 

electric vibrator; numerical analysis; directivity pattern 

I. ВВЕДЕНИЕ 

При проектировании различных помехозащитных 
устройств, а также при определении защищенности 
радиотехнической аппаратуры и отдельных цепей от 
воздействия внешних электромагнитных полей 
применяются экраны, являющиеся частью поверхности 
сферы. В частности, во многих практически важных 
случаях такие экраны представляют собой вырезку из 
сферы двумя плоскостями (сферический пояс). Случай, 
когда секущие плоскости параллельны друг другу, 
соответствует осесимметричному сферическому поясу.  
Задача о возбуждении такого экрана внешним 
электромагнитным полем может быть решена на основе 
метода, предложенного в работе [1].  

II. ВЫВОД СИСТЕМЫ ИНТЕГРО-ДИФФЕРЕНЦИАЛЬНЫХ 

УРАВНЕНИЙ 

Введем декартову x, y, z и сферическую τ, θ, φ системы 
координат так, чтобы сферический пояс совпадал с частью 
поверхности сферы  

τ = τ
0
, 0≤ φ<2π, θ

1
≤ θ ≤ θ

2
, где τ

0
 = const. 

Экран считается идеально проводящим и бесконечно 
тонким, окружающее пространство – однородная 
изотропная среда без потерь с абсолютными 
диэлектрической и магнитной проницаемостями ε и μ 
соответственно. Элементарный электрический вибратор 

(ЭЭВ) расположен на оси Z в точке Q
0
 = Q

0
 (0,0,h) и 

ориентирован вдоль оси Х.  

Для решения задачи воспользуемся методом, 
изложенным в [2]. Система интегро-дифференциальных 
уравнений, записанная для произвольной идеально 
проводящей незамкнутой поверхности, в рассматриваемом 
случае принимает вид: 

 

 

2

1

0

2

0

0

 
0

l

4 , , , , , 0 2

im

,

v
r

v

v

r
r d j k j k

i E r v



 




 



  


          



 
  

где 

  

 

 

 

2

0

2

0

2

0

2

0

2 2

0 0

1
cos sin ,

sin

1
sin cos ,

sin

1
sin cos sin ,

1
cos cos cos( ) sin sin ,

exp( )
,

2 (cos( )sin sin cos c

k

G
K k r G

r

G
K k r G

r

G
K k r G

r

G
K k r G

r

i L
G

L

L r r rr









 
   

  

 
    

  

 
    

 

 
       

 




       os )

 

где  0 , ,vE r    и  , , ,v vj j v       – составляющие 

напряженности первичного электрического поля в точке 
наблюдения M=M (r, θ, φ) и плотность наведенных токов в 

точке истока P=P ( 0r , ,  ) соответственно.  

Система уравнений (1) справедлива при произвольном 
первичном поле. В рассматриваемом случае функции Eφ 

 0 , ,r   , E  0 , ,r    определяются выражением: 
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III. АЛГОРИТМ ЧИСЛЕННОГО РЕШЕНИЯ 

Система уравнений (1) с правой частью (2) может быть 
решена численно, например методом коллокации. 
Наиболее простой алгоритм получается при кусочно-
постоянной аппроксимации искомых функций. 

Разобьем интервал интегрирования [0, 2π] переменной, 
φ на Nφ частей и обозначим через φ

m-1
 начальную, а через 

φ
m

 конечную точки m-го интервала разбиения (m=1, 2, …, 

Nφ). Аналогично интервал интегрирования [θ
1
, θ

2
] по 

переменной θ разобьем на Nθ частей и введем величины 

1n  и 
n  (n=1, 2, …, N0). Поверхность S, таким образом, 

будет разбита на N= Nφ х N0 элементов. Подставляем (2) в 
(1) и полагаем  
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а , ,v
mnI v     – подлежащие определению постоянные. 

Выбирая точки коллокации в серединах интервалов 

разбиения Smn , придем к следующей СЛАУ: 

   

 
11

, ; 1,2,..., ; 1,2,..., ,;

N N
v v

mn mn pq mn mn pq

nm

v pq

I T M I T

v p N

M

E q NM

 





 

   

     




Полученная СЛАУ имеет доминирующую главную 
диагональ, что обеспечивает устойчивость ее численного 
решения. 

В формуле (3) подынтегральная функция при 
совпадении точек истока и наблюдения имеет 
неинтегрируемую особенность вида 1/L. 

Поэтому при вычислении двойных интегралов в 
формуле (4) подынтегральное выражение следует 
представить в виде двух слагаемых, первое из которых 
является гладкой функцией, а численное интегрирование 
второго не вызывает трудностей, если предварительно 
аналитически понизить кратность интеграла. 

Так как исследуемый экран является поверхностью 
вращения, то структура дифракционной матрицы Tmn

æv
, 

æ= , ; ,v      имеет специальную блочно-теплицеву 

структуру, которая позволяет применить эффективные 
численные алгоритмы решения СЛАУ.  

Рассмотрим значения составляющих плотности 
поверхностного тока в точках M1, M2, M3, M4, положение 
которых на сферическом поясе определено вышеуказанной 
симметрией. Очевидно, что в этих точках имеют место 
следующие соотношения: 

1 2 3 4

1 2 3 4

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

j M j M j M j M

j M j M j M j M
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    
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Матрица теряет блочно-теплицеву структуру и для 

решения СЛАУ требуется 
3 3 / 8N N   арифметических 

операций. Очевидно, при  

3 3

3 2max( , ) 64 8( )
8

N N
N N N N

 

     . 

Следовательно, при разбиении прямоугольного экрана 

на число сегментов N , 64N   эффективнее применять 

операцию «свертки». При этом число арифметических 
операций сэкономленных по сравнению с 
соответствующим числом блочно-теплицевого алгоритма, 
определяется выражением: 

3 3

3 28
8

N N
N N N

 

   . 

Следует отметить, что в частном случае h=0, когда ЭЭВ 
расположен в начале координат, структура токов, 
наведенных на сферическом поясе, обладает 
дополнительной симметрией относительно плоскости z=0. 
Это обстоятельство позволяет «свернуть» дифракционную 
матрицу в восемь раз. Изменения в численном алгоритме 
очевидны и не требуют дальнейшего пояснения.  

IV. РЕЗУЛЬТАТЫ ЧИСЛЕННЫХ РАСЧЕТОВ 

В результате численного решения СЛАУ (3) 

определяются значения составляющих, ( , )j    плотности 

наведенных токов в N N N    точках коллокации. 

После нахождения функций ( , )vj   , ,v     

электромагнитное поле вычисляется путем численного 
интегрирования. 

На основании описанного алгоритма было исследовано 
влияние идеально проводящего сферического пояса для 

случая 0 1 23; / 3; 2 / 3kr         на электромагнитное 

поле излучаемое ЭЭВ. 

На рис. 1 показаны зависимости модуля составляющей 

( , )j    при / 2    и составляющей ( , )j    при 0   

от угла   для случая h   при различных N  и N , 

соответствующие облучению экрана плоской 

электромагнитной волной, вектор E  которой определяется 

выражением 
0 ( )ik zx e E E . 
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Рис. 1.  

По оси ординат отложены абсолютные значения 
функций 

0 2 0 2
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Как видно, при 26N   и 48N   решения, 

полученные при различных N N N    не отличаются в 

пределах графической точности, что свидетельствует о 
внутренней сходимости численного алгоритма.  

При 
1   и при 

2   составляющая j  , а 

составляющая j  , что согласуется с условиями на 

ребре.  

На рис. 2 приведены НДН анализируемой системы в 

плоскостях 
max





E

E
 и   для различных случаев.  

 

Рис. 2.  

V. ВЫВОДЫ 

Таким образом, показано, что задача о влиянии 
осесимметричного сферического пояса на излучение 
элементарного электрического вибратора может быть 
сведена к системе интегро-дифференциальных уравнений 
относительно плотности токов, наведѐнных на 
поверхности идеально проводящего экрана.  

Исследовано распределение плотности наведѐнного 
тока при различном числе сегментов разбиения, 
свидетельствующее о внутренней сходимости 
построенного алгоритма и о выполнении условия на ребре.  

Показано, что смещение положения излучателя в 
вертикальной плоскости, оказывает существенное влияние 
на форму диаграммы направленности исследуемой 
системы.  
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Рис. 3. Амплитудный спектр выходного сигнала модели усилителя при 

бигармоническом воздействии 

Борьба с нелинейными искажениями важна, поскольку 
искажения порождают многие нежелательные эффекты и 
являются причиной ухудшения показателей качества 
передающих систем в целом [2]–[4]. 

Методы линеаризации УМ можно разделить на две 
группы [2]. Первую группу образуют методы, в которых 
помимо усиленного сигнала формируется сигнал ошибки, 
модифицирующий воздействие или вычитаемый из 
выходного сигнала. Методы второй группы основаны на 
схемотехнических решениях.  

III. АНАЛИЗ МЕТОДОВ ЛИНЕАРИЗАЦИИ 

Рассмотрим методы линеаризации УМ с применением 
сигнала ошибки [2].  

A. Система усиления с отрицательной обратной связью 

Блок-схема системы усиления с отрицательной 
обратной связью (ОС) изображена на рис. 4.  

 

Рис. 4. Блок-схема системы усиления с отрицательной обратной связью 

Принцип линеаризации состоит в компенсации 
выходного сигнала системы с помощью контура обратной 

связи. Входной сигнал усилителя – сигнал ошибки ( )ev t  

описывается следующим выражением: 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )e i r i a i ev t v t v t v t v t v t Gv t      ,     (4) 

где ( )iv t  – входной сигнал системы, ( )rv t  – сигнал на 

выходе обратной связи, 

( ) ( )r av t v t  , ( ) ( )a ev t Gv t , 

( )av t  – выходной сигнал усилителя, G ,   –  

коэффициенты усиления в прямой и обратной связи 
соответственно. 

С учетом выражения (4) коэффициент усиления cG  

системы с ОС определяется как  

( ) ( )

( ) (1 ) ( ) 1

o e

c

i e

v t Gv t G
G

v t G v t G
  

 
,                (5) 

а относительное отклонение записывается в виде: 

                   
1

(1 )

c

c

G G

G G G

 
 


,                           (6) 

где   – знак девиации. 

Отрицательная обратная связь позволяет за счет 
снижения коэффициента передачи (5) повысить 
стабильность коэффициента усиления (6). 

Достоинство рассматриваемого метода линеаризации 
УМ – простота реализации, недостаток – уменьшение 
коэффициента усиления при введении ОС, а также 

отсутствие временного смещения между сигналами ( )rv t  

и ( )iv t  в равенстве (4). Указанное смещение присутствует 

в реальных физических системах. 

Отметим, что обратную связь можно организовать 
разными способами [2]: 

 по огибающей, 

 в полярной системе координат, 

 в декартовой системе координат. 

B. Система усиления с положительной связью 

Блок-схема системы усиления с положительной связью 
изображена на рис. 5. Система содержит две петли прямой 
связи [2]. В первой петле входной сигнал поступает к 
основному УМ и к линии задержки «Delay 1». 
Искаженный выходной сигнал УМ ослабляется в блоке 
«1/ G », и из него вычитается задержанный в блоке 

«Delay 1» входной сигнал системы. Результат вычитания – 
сигнал ошибки (нелинейные искажения). Во второй петле 
сигнал ошибки усиливается в «Amplifier of error» и 
вычитается из задержанного в блоке «Delay 2» выходного 
сигнала УМ. Таким образом, из выходного сигнала УМ 
исключаются нелинейные искажения. 
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Рис. 5. Блок-схема системы усиления с прямой связью 

Достоинства рассматриваемой системы: коэффициент 
усиления не уменьшается, как в системе с ОС; система 
достаточно устойчива и широкополосна.  

Недостатками системы являются: существенное 
потребление энергии, сложность реализации системы из-за 
введения прецизионного усилителя ошибки «Amplifier of 
error». 

C. Система усиления с предыскажением 

Рассматриваемая система усиления основана на 
введении искажений (предыскажений) в информационный 
сигнал таким образом, чтобы, усиливаясь в УМ, эти 
предыскажения компенсировали искажения усилителя [2], 
[5], [6]. 

В результате каскадное соединенные двух нелинейных 
устройств (Предысказителя и УМ) образует устройство с 
линейной характеристикой (рис. 6). 

 

Рис. 6. Передаточные характеристики блоков системы усиления с 

предыскажением 

На практике предыскажение создается в адаптивном 
цифровом предысказителе (digital predisorter), показанном 
на рис. 7. Блоки D/A, A/D – цифроаналоговый и аналого-
цифровой преобразователи соответственно. Up Converter, 
Down Converter – преобразователи, повышающий и 
понижающий частоту сигнала соответственно. 

Система, представленная на рис. 7, обладает 
следующими достоинствами: учитывается влияние 
старения, температуры и других условий на 
характеристики УМ; обеспечивается широкополосность 
системы усиления; повышается КПД усилителя при 
сохранении его габаритов и без увеличения его стоимости. 

 
Рис. 7. Структура системы передачи данных с предыскажением 

Недостаток рассматриваемой системы – влияние 
помех, создаваемых неидеальными преобразователями в 
аналоговой области передачи данных (рис. 7), на точность 
работы предысказителя. 

Основные свойства описанных методов линеаризации 
усилителей мощности представлены в табл. 1. 

ТАБЛИЦА I  СВОЙСТВА МЕТОДОВ ЛИНЕАРИЗАЦИИ УСИЛИТЕЛЕЙ 

МОЩНОСТИ С ОБРАБОТКОЙ СИГНАЛА ОШИБКИ 

Основа Метода 

Линеаризации 

Сложность 

Метода 

Степень 

Линеа-

ризации 

Полоса 

Пропускания 

Обрат-
ная 

связь 

Envelope средняя низкая средняя 

Polar высокая высокая узкая 

Cartesian высокая высокая узкая 

Прямая связь высокая высокая средняя 

Предыскажение высокая высокая широкая 

Из анализа табл. 1 следует, что метод линеаризации 
УМ на базе предыскажения более перспективен по 
сравнению с другими методами, поскольку обеспечивает 
высокий уровень подавления нелинейных искажений в 
широкополосных сигналах, применяемых в современных 
беспроводных каналах связи. 

IV. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Усилительные тракты с высокими энергетическими 
показателями содержат усилители мощности, 
порождающие нелинейные искажения сигналов. Для 
повышения качества передачи информации необходимо 
использовать методы линеаризации характеристик УМ. 

В результате сравнительного анализа методов 
линеаризации УМ с применением сигнала ошибки 
установлено, что система линеаризации с 
предыскажением, синтезируемая в цифровой области на 
низких частотах, предпочтительна в беспроводных каналах 
связи. Данная система позволяют достичь высокой степени 
подавления нелинейных искажений широкополосных 
сигналов в усилителях мощности с высоким КПД. 
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Abstract. Simulation modelling of information transmission 

using spectrally efficient multi-frequency signals with an 

amplifier and a limiter on transmission was held. The possibility 

of increasing the average radiation power while limiting the 

peak-to-average power ratio (PAPR) is shown. However, with a 

more significant limitation on the PAPR, a greater interference 

between signals from adjacent subcarriers begins to appear. 

Thus, it is possible to search for an effective value for PAPR 

limiting. In this paper, cases of multi-frequency signals are 

considered with a different value of the frequency separation 

between subcarriers, and the case of the simultaneous use of a 

smoothed shape of envelopes is affected. 

Keywords: nonorthogonal multifrequency spectrally efficient 

frequency division multiplexing; peak-to-average power ratio; 

amplitude limitation; SEFDM; PAPR 

I. ВВЕДЕНИЕ 

В настоящее время, при условиях ограниченных 
частотных ресурсов повышение спектральной 
эффективности является одним из важных направлений 
исследований [1-4]. Среди известных методов повышения 
спектральной эффективности сигналов можно выделить 
обобщение технологии мультиплексирования с 
ортогональным частотным разделением каналов (OFDM) 
на случай неортогонального частотного разноса между 
поднесущими – спектрально-эффективное 
мультиплексирование с частотным разделением (SEFDM) 
[4–9]. Данные сигналы обладают более высокой 
спектральной эффективностью по сравнению с OFDM 
сигналами и занимают меньшую полосу частот, но 
обладают высоким пик-фактором [7, 10–12]. Это приводит 
к необходимости ограничения значения пик-фактора для 
повышения коэффициента полезного действия 
усилительных каскадов приемопередающих устройств. 
Однако при значительном ограничении пик-фактора 
начинает проявляться существенная интерференция между 

сигналами с соседних поднесущих частот. Таким образом, 
цель данной работы – найти эффективное значение 
ограничения пик-фактора для обеспечения 
помехоустойчивости приѐма на заданном уровне.  

II. ИМИТАЦИОННАЯ МОДЕЛЬ 

Рассмотрим SEFDM-символы с длительностью T 
следующего видa [8, 13]: 

 
1

( ) cos(2 ), 0; .
N

k

k

s t C k ft t T


    

Это многочастотный сигнал с N поднесущими, 
комплексными модуляционными символами Ck на каждой 
поднесущей без циклического префикса. Интервал между 
соседними поднесущими составляет Δf. Для SEFDM Δf = 
α/T – интервал между поднесущими частотами, где α<1. 
Для OFDM сигналов α=1, то есть ΔfOFDM=1/Т. Платой за 
улучшение спектральной эффективности сигналов SEFDM 
является ухудшение значения помехоустойчивости из-за 
интерференции сигналов с соседних поднесущих частот, 
так как сигналы перестают быть ортогональными. 

Отметим, что общим недостатком многочастотных 
сигналов является большое значение пик-фактора [14–16]. 
Результирующее значение пик-фактора излучаемых 
сигналов возможно уменьшить с помощью ограничителя. 
Для того чтобы изучить влияние снижения значения пик-
фактора на качество передачи информации, в данной 
работе была построена имитационная модель передачи 
информации с усилителем и ограничителем на передаче. 

Данная модель (рис. 1), построенная в системе Matlab, 
включает в себя источник информации, модулятор 
SEFDM-сигналов, блоки усилителя и ограничителя, блок 
имитации канала передачи с аддитивным белым 
гауссовским шумом (АБГШ), демодулятор SEFDM 
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сигналов, а также блоки расчѐта вероятности ошибки 
сигналов. 

Модулятор
SEFDM

Демодулятор
SEFDM

Демодулятор
SEFDM

Расчёт 
вероятности 

ошибок

Источник 
информации

АБГШ

Ограничитель
Усилитель

Расчёт 
вероятности 

ошибок

 

Рис. 1. Структурная схема имитационной модели 

В блоке источника информации формируется 
псевдослучайная последовательность нулей и единиц 
заданного объѐма в зависимости от количества 
использованных поднесущих и символов. На каждую 
точку по ограничению пик-фактора передавалось не менее 
2∙10

7
 информационных бит. Сформированные SEFDM 

символы с выхода модулятора поступают на вход 
усилителя для увеличения средней мощности излучения. 
Усиленный сигнал передаѐтся на ограничитель. 

III. РЕЗУЛЬТАТЫ МОДЕЛИРОВАНИЯ 

На рис. 2, 3а показаны виды нормированной мгновенной 
мощности и спектров SEFDM сигналов при различных 
ограничениях пик-фактора и α=0.7. Исходя из анализа 
графиков на рис. 3, можно заметить, что при более строгом 
ограничении на пик-фактор начинает проявляться 
значительная интерференция между сигналами с соседних 
поднесущих частот из-за увеличения уровня внеполосных 
излучений SEFDM сигналов. Полученный в ограничителе 
SEFDM сигнал передаѐтся по каналу связи, где происходит 
добавление АБГШ. Причѐм шум добавляется того же 
уровня, что и к SEFDM сигналу без ограничения по 
амплитуде. 

Результаты исследования зависимости 
помехоустойчивости приѐма SEFDM сигналов от уровня 
ограничения пик-фактора при отношении сигнал-шум 
ОСШ=7 дБ и различных значениях α показаны на рис. 4. 
Легко заметить, что при повышении спектральной 
эффективности сигналов SEFDM (т.е. уменьшении 
значения α) количество ошибок увеличивается. При α=1 
полученный OFDM сигнал имеет наилучшую 
помехоустойчивость. 

Кроме этого, видно, что при увеличении значения 
ограничения пик-фактора ΔPAPR значение вероятности 
ошибки уменьшается и достигается минимум, равный 
5∙10

−7
 в точке 4,5 дБ и α=1. При ΔPAPR≥5 дБ 

помехоустойчивость приѐма начинается ухудшаться. Это 
значит, что эффективное значение ограничения пик-
фактора равно 4,5–5 дБ. 

 

Рис. 2. Виды нормированной мгновенной мощности SEFDM сигналов 

при различных значениях ограничения пик-фактора 

 

а) 

 

б) 

Рис. 3. Виды спектров SEFDM (а) и OFDM (б) сигналов при различных 

значениях ограничения пик-фактора 
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Рис. 4. Помехоустойчивость приѐма SEFDM сигналов в зависимости от 

уровня ограничения пик-фактора 

IV. ВЫВОДЫ 

Показана возможность увеличения средней мощности 
излучения при ограничении пик-фактора. Эффективное 
значение ограничения пик-фактора равно 4.5–5 дБ при 
отношении сигнал-шум 7 дБ. 

Результат работы может быть применен для 
исследования характеристик SEFDM сигналов с 
оптимальной формой огибающей при различных 
ограничениях на пик-фактор. 
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Abstract. Short overview of recent achievements in 

architectures and algorithms for developing complex-valued 

neural networks is presented in this paper. There will be 

reviewed the following topics: spectral representation of 

convolutional neural networks, recurrent neural networks with 

unitary evolution and connection between special case of 

complex-valued convolutional neural network and wavelet 

transform. The topics for future work will be considered also. 
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I. ВВЕДЕНИЕ 

В настоящий момент большинство нейросетевых 
моделей используют вещественные адаптивные 
параметры. Это накладывает определенные ограничения 
на применения подобных моделей в приложениях, где 
анализируются комплексные сигналы, например в 
радиотехнике. Помимо этого, переход параметров в 
комплексную область может сулить выгоду и при анализе 
вещественных сигналов, таких как изображения и речевые 
сигналы [1] и [2]. Далее условимся называть нейросетевые 
модели с комплексными параметрами 
комплекснозначными нейронными сетями (англ. complex-
valued neural networks) или сокращенно КНС. 

Исследования в области построения КНС ведутся на 
протяжении длительного времени [3], однако  
сравнительно недавно были предложены новые подходы и 
архитектуры в свете последних крупных достижений в 
глубоком обучении [4]. Целью данной работы является 
обзор нескольких значимых из ниx.  

II. ОСНОВНЫЕ БЛОКИ ДЛЯ ПОСТРОЕНИЯ КНС 

В работе [5] рассматривается ряд базовых операций и 
принципов для построения глубоких КНС, которые по 
сути являются аналогами вещественных нейросетевых 
операций и принципов, хорошо проявивших себя на 
практике. Рассмотрим их по порядку. 

A. Комплексная свѐртка 

Свѐрточные нейронные сети успешно применяются для 
широкого круга задач [4], таких как классификация и 
местоопределение объектов на изображении [6] или 

генерирования аудиозаписей по текстовой информации 
[7]. Фундаментальным блоком в таких сетях является 
свѐрточный слой (банк адаптивных фильтров). 
Определение свѐртки для комплексных сигналов широко 
известно: 

        

        

[ ] [ ] Re [ ] Re [ ] Im [ ] Im [ ]

Im [ ] Re [ ] Re [ ] Im [ ]

h n g n h n g n h n g n

j h n g n h n g n

    

   

 

B.  Комплексные функции активации: 

Ключевым элементов в нейронных сетях является 

нелинейная функция активации [8], позволяющая модели 

обучаться нелинейным зависимостям в данных. Авторы 

приводят несколько таких функций: 

 

 modReLU : 

Функция, предложенная в работе [9] для 

рекуррентных сетей с унитарной эволюцией (см. 

ниже): 
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 ReLU : 

Тривиальное обобщение функции ReLU [10] для 

комплексных чисел: 

 

     ReLU( ) ReLU Re ReLU Imz jz z   

 ReLUz [11]: 
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C. Комплексная пакетная нормализация 

Процедура пакетной нормализации (англ. batch 
normalization) позволяет значительно ускорить обучение 
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глубоких нейросетей [12]. Суть процедуры состоит в 
преобразовании входного сигнала к виду белого шума. 
Авторы предлагают использовать следующий аналог для 
КНС, в котором комплексные числа рассматриваются как 
двумерные вектора x : 

 
1

2

BN( )

[ ] ,E


 

 

 x x

x V x x
 

где двумерный вектор [ ]E x – матожидание вектора x , 

V  – матрица 2х2 ковариации вектора x ,  – матрица 2х2 

из обучаемых параметров, и  – двумерный вектор из 

обучаемых параметров. 

Подробное обоснование данного метода можно найти в 
оригинальной статье [5]. 

D. Процедуры для инициализации комплексных весов 

Во избежание проблем «исчезающего» и 
«взрывающегося» градиентов (англ. vanishing and 
exploading gradients) [13] при обучении глубоких 
нейронных сетей необходимо прибегать к специальным 
методам инициализации весов. Авторы рассматривают 

возможную инициализации веса W , вещественная и 

мнимая часть которого распределены по нормальному 
закону: 

 

  2
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Е W
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Таким образом, для того, чтобы воспользоваться 
инициализацией по Глороту [14] необходимо положить: 

1
,

in outn n
 


 

где inn  и outn  – число входных и выходных элементов в 

слое соответственно. 

Для того чтобы инициализировать веса по Хе [15] 
необходимо положить: 

1
.

inn
   

Используя представленные выше блоки авторам 
удалось построить КНС, которые показали результаты 
сравнимые с последними достижениями в задачах 
автоматической транскрипции музыки и предсказания 
голосового спектра. Так же авторы предоставляют доступ 
к модулю с разработанными нейросетевыми блоками на 
языке Python для библиотеки Keras [16]. 

III. СПЕКТРАЛЬНОЕ ПРЕДСТАВЛЕНИЕ СВЁРТОЧНЫХ 

НЕЙРОННЫХ СЕТЕЙ 

В статье [17] рассматривается спектральное 
представление вещественнозначных свѐрточных 
нейронных сетей. Авторы предлагают способ обучения 
свѐрточных сетей в частотной области, в котором в 
качестве адаптивных элементов выступают частотные 
характеристики (ЧХ) фильтров, связанные с импульсными 
характеристиками через преобразования Фурье. Подобное 
представление позволяет ускорить работу свѐрточной сети, 
так как в частотной области операция свѐртки переходит в 
операцию поэлементного умножения. Авторы утверждают, 
что обучение сети в частотной области позволило ускорить 
сходимость моделей в некоторых задачах в 2–5 раза.  

В статье так же рассматривается новый способ 
понижения размерности: спектральная субдискретизации 
(англ. spectral pooling), который в отличии от широкого 
используемого метода субдискретизации по максимуму 
(англ. max pooling) сохраняет больше информации для 
последующих слоѐв сети. Этот метод субдискретизации 
является естественным для сетей в спектральном 
представлении, однако он может быть использован и для 
обучения сетей в пространственном (или во временном) 
представлении, применяя пары прямого и обратного БПФ.  

Более подробные сведение и тонкости данных методов 
содержатся в оригинальной статье [7].  

IV. СВЯЗЬ МЕЖДУ СВЁРТОЧНЫМИ КНС И ВЕЙВЛЕТ-

ПРЕОБРАЗОВАНИЕМ 

В статье [18] рассматривается тип КНС, которая 
состоит из рекурсивных повторений трѐх операций: 
комплексной свѐртки, взятие модуля и локального 
усреднения. Причѐм автора ограничивают применимость 
данного типа только к неотрицательным сигналам, 
которые являются реализациями локально стационарного 
случайного процесса: 

( )
[ ] [ ] [ ],

k
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k

X j f j k Z k



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где [ ]Z k  – белый шум, 
( )[ ]jf k  – последовательность, 

которая меняется намного медленнее при изменении j , 

нежели чем k . 

Для описания подобных процессов автора предлагают 
использовать оконный спектр: 
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где ( ) [ ]jk

kg e g k  , а [ ]g k  – оконная функция, 

которая подлежит обучению.  
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Рис. 1. Схема КНС, которая выполняет «вейвлет-преобразование» [18] 

Если в уравнении (1) положить 0  , то оно 

переходит в обычную свѐртку: 
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Если рекурсивно применять подобное преобразование 
(3) к нулевому частотному каналу по схеме, изображенной 
на рис. 1, то такая процедура будет вычислять подобие 
«вейвлет-преобразования». Таким же образом можно 
реализовать «мултивейвлетное-преобразоване» (англ. 
multiwavelet transform) используя различные фильтры 

( )kg  . Подобные алгоритмы и есть тот тип КНС, которые 

рассматривают авторы. Авторы утверждают, что подобные 
структуры могут быть полезны для анализа хаотических 
временных рядов, например возникающие в результате 
эффекта турбулентности [18]. Это предположение может 
быть мотивировано тем, что зачастую спектр хаотических 
процессов подчиняется обратному степенному закону [19], 
то есть основная энергия сосредоточена у нулевой 
частоты. 

V. РЕККУРЕНТНЫЕ КНС С УНИТАРНОЙ ЭВОЛЮЦИЕЙ 

Во избежание проблемы «исчезающего» и 
«взрывающегося» градиента при обучении рекуррентных 
нейронных сетей, авторы статьи [9] параметризовали 

матрицы весов W  в скрытых слоях, так чтобы они были 

унитарными: 

1

3 2 2 1 1.FF 
W D R D R D       (2) 

В формуле (2) используются следующие обозначения: 

 kD – диагональная матрица, на диагонали которой 

находятся комплексные числа вида exp{ }
k

ijw , 

где 
k

iw  – обучаемые параметры; 

 
2

2 k k
k

k

v v

v
 R I  – матрица отражения 

относительно адаптивного комплексного вектора 

kv ; 

   – матрица случайной перестановки; 

 F  и 
1F 

– матрицы прямого и обратного 
преобразования Фурье соответственно. 

Очевидно, что подобные матрицы унитарны, так как 
каждая матрица множитель является унитарной. 

На основании свойства сохранения нормы при 
умножении на унитарную матрицу авторы доказали, что 
рекуррентная нейронная сеть с унитарной эволюцией и 

функцией активации modReLU  не подвержена 

проблемам «исчезающего» и «взрывающегося» градиента. 
Благодаря подобной параметризации авторам удалось 
достигнуть хороших результатов в задачах с длительными 
временными корреляциями [9].  

VI. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Данная статьи не затрагивает все современные 
достижения в построении КНС. Стоит так же отметить 
цикл работ [19] и [20] и большую обзорную статью [21], 
которая суммирует ряд предыдущих достижений. В итоге 
можно отметить, что в последние годы наметился 
значительный прогресс в создании различных 
нейросетевый архитектур, использующих комплексные 
параметры в том или ином виде. Дальнейшим шагом в 
развитии КНС станет их активное применение в 
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практических задачах, например в анализе 
радиотехнических и хаотических сигналов. 
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Abstract. The article deals with the problem of object 

detection in noisy digital images relevant in radio surveillance 

systems. Two detection algorithms, which are an adaptive 

threshold processing detection algorithm with a one-step 

algorithm for selecting the threshold (also known as adaptation 

"forward" or fast threshold adaptation) and a multi-threshold 

processing algorithm with subsequent selection of objects of 

interest by some criteria, in particular, by geometric, are 

investigated. The results of the analysis are presented both on the 

base (typical) model of the image, and on the real radar image. 

Keywords: detection; filtering; adaptive thresholding; multi-

threshold processing  

I. ВВЕДЕНИЕ 

Задача обнаружения и различения сигналов на фоне 
помех является простейшей для радиотехнических систем. 

Считается, что полезные сигналы соответствуют 
физическим объектам искусственного происхождения.  
Формы объектов настолько разнообразны, что полное 
описание их математических моделей чаще всего 
отсутствует, а фон, как правило, имеет нестационарный 
характер. Все это значительно усложняет процесс 
обработки. 

В основу статьи легла задача выделения объектов 
интереса (определяются для каждой конкретно 
поставленной задачи) на фоне некоторой помехи. 

Были сравнены два метода обработки: адаптивная и 

многопороговая с установкой порога по геометрическим 

параметрам. 
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II. АЛГОРИТМ ОБНАРУЖЕНИЯ С АДАПТИВНЫМ ПОРОГОМ 

При обнаружении сигнала алгоритмами адаптивной 
пороговой обработкой используются окна, скользящие по 
изображению. Из-за сложности моделей реальных 
объектов интереса обнаружение проводится не для всего 
изображения, а для его фрагментов, в пределах которых 
фон можно считать однородным. Окна, скользящие по 
изображению, представляют собой сигнальную область, 
которая подвергается анализу и является контрольной и 
помеховую (опорную), которая является обучающей [1, 2]. 
В этом случае общая структура цифровой обработки будет 
включать в себя бинаризацию изображения, выбор формы 
и параметров окна (выбираются в зависимости от 
предполагаемой формы объектов интереса), формирование 
решающих и шумовых статистик с последующим выбором 
и установкой порога (в данном случае локального), а также 
принятие решения в пользу наличия/отсутствия полезного 
сигнала на данном участке изображения.  

В работе был применен одношаговый алгоритм выбора 

порога, позволяющий становить порог непосредственно 

на данном шаге без учета предыдущих значений порога. 

III. АЛГОРИТМ ОБНАРУЖЕНИЯ С МНОГОПОРОГОВОЙ 

ОБРАБОТКОЙ 

Многопороговая обработка позволяет установить 
собственный порог для каждой категории объектов по 
некоторому заданному критерию [3]. В данной статье был 
выбран такой параметр объекта интереса как отношение 
квадрата периметра к площади объекта, а порог 
выбирается так, чтобы на каждом двоичном слое 
изображения получалось максимально число выделенных 
объектов с учетом сохранения их формы. Но в данной 
ситуации можно столкнуться с тем, что при низких 
порогах форма объекта меняется, объект  «обрастает» 
шумовыми пикселями и происходит искажение периметра 
объекта, а при высоких порогах объект интереса теряет 
пиксели, что также приводит к искажению периметра. 
Оптимальный порог в данном случае должен обеспечить 
необходимое сохранение формы объекта интереса. К 
примеру, можно считать, что объект перестал 
существовать, если при переходе на новый порог он теряет 
более 50% от своей предыдущей формы (т.е. число 
потерянных пикселей меньше числа «приклеившихся»). 

IV. ОБНАРУЖЕНИЕ ОБЪЕКТОВ НА ТЕСТОВОМ 

ИЗОБРАЖЕНИИ 

Тестовое изображение (рис. 1) представляет собой два 
объекта квадратной формы на зашумленном фоне. 

 
Рис. 1. Исходное изображение (тестовое) 

Для решения задачи обнаружения в случае  адаптивной 
пороговой обработкой были использованы разные размеры 
локальных окон с пороговыми константами, 
подобранными для каждого окна индивидуально.  

Все моделирование было проведено при помощи 
программ, написанных в среде MATLAB [4]. 

При оценке результатов моделирования будем считать, 
что объектами интереса являются связные структуры, а все 
остальное является фоном. 

Результаты моделирования и обработки представлены 
на рис. 2. 

 
Рис. 2. Обнаружение сигналов на фоне шума методами адаптивной 

пороговой обработки: а) помеховое окно 5*5, сигнальное окно 3*3, 

пороговая константа 1.215; б) помеховое окно 9*9, сигнальное окно 
7*7, пороговая константа 1.15; в) помеховое окно 49*49, 

сигнальное окно 25*25, пороговая константа 1.32; и методом 
многопороговой обработки: г) порог равен 103, д) порог равен 104, 

е) порог равен 108. 

Как видно по рис. 2, чем больше параметры окна при 
адаптивной пороговой обработке, тем больше 
сглаживание, а в случае многопороговой обработки выбор 
порога имеет большое влияние на форму объектов. 
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V. ОБНАРУЖЕНИЕ ОБЪЕКТОВ НА РЕАЛЬНОМ 

РАДИОЛОКАЦИОННОМ ЦИФРОВОМ ИЗОБРАЖЕНИИ 

Исходное изображение представлено на рис. 3. 

 

Рис. 3. Исходное радилокационное цифровое изображение 

Предварительно изображение бинаризуется, т.е. 
переводится в черно-белый вид для последующей 
обработки (после бинаризации изображение содержит 
только нули и единицы). 

Для наглядности была проведена обработка 
изображения при помощи глобального порога методом 
Отсу, основанном на анализе гистограмм исходного 
изображения. 

 

Рис. 4. Результаты пороговой обработки методом Отсу. 

По результатам обработки, представленным на рис. 4, 
можно заметить, что выбор порога по методу Отсу 
является малоэффективным без дальнейшей обработки по 
заданным критериям ввиду того, что его применение имеет 
смысл только в том случае, когда интенсивность точек 
объектов интереса выше интенсивности точек фона, что 
является редкостью в реальных условиях. 

При многопороговой обработке реального изображения 
(рис. 5г) была использована селекция объектов по 
коэффициенту удлинения периметра PS = P

2
/4πS, где P – 

периметр объекта, S – его площадь. В моделировании была 

использована обратная коэффициенту удлинения 
периметра величина 1/PS. 

 

Рис. 5. Обнаружение сигналов на фоне шума методами адаптивной 

пороговой обработки: а) помеховое окно 5*5, сигнальное окно 3*3, 

пороговая константа 1.329; б) помеховое окно 9*9, сигнальное окно 
7*7, пороговая константа 1.3; в) помеховое окно 49*49, сигнальное 

окно 25*25, пороговая константа 0.03; и методом многопороговой 

обработки: г). 

Как и в случае обработки тестового изображения, 
можно заметить, что от параметров скользящего окна 
очень сильно зависит сглаживание объектов изображения. 
Это является основным минусом адаптивной пороговой 
обработки. Вследствие сглаживания происходит резкое 
ухудшение разрешения по близкорасположенным 
объектам, что наглядно продемонстрировано на рис. 5а, 5б 
и 5в. Многопороговая же обработка позволила лучше 
выделить интересующие объекты, имеющие некоторую 
протяженность, такие как дорога и кромка береговой 
линии.  

VI. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Обработка реальных радиолокационных изображений 
еще более сложна за счет того, что принятое цифровое 
изображение может быть крайне плохого качества и иметь 
размытые или нечеткие формы и границы тех или иных 
объектов. Также обработка усложняется из-за того, что 
реальное распределение фона далеко от распределения 
Гаусса и является ассиметричным и помимо этого имеет 
примеси, которые могут приниматься за сигналы. Ввиду 
этого адаптивная обработка сильно усложняется и не 
всегда может быть достаточно эффективной, в то время 
как метод многопороговой обработки позволяет проводить 
детектирование объектов интереса без потери 
разрешающей способности близкорасположенных 
объектов, но только при условии выбора оптимального 
порога. 

Результаты выделения объектов на зашумленных 
тестовых изображениях и на реальных радиолокационных 
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цифровых изображениях продемонстрировали 
эффективность многопороговой обработки с селекцией 
объектов по геометрическим признакам (в частности, 
выделение протяженных по форме объектов интереса). 
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Abstract. In article it is offered for calculation of weakening of 

the field in a corridor to use the theory of a rectangular 

waveguide 
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waveguide; effective specific conductivity 

Известно, что качество работы мобильной связи, 
беспроводного интернета и телевидения в первую очередь 
определяется уровнем сигнала в месте приема. Для его 
прогнозирования определения работоспособности 

оборудования необходимо знание методик или 
закономерностей прогнозирования распределения уровней 
поля. Особенно это важно для случая приема внутри 
помещений. Одним из вариантов приема является прием 
внутри помещений коридорного типа. Поперечное сечение 
такого помещения схоже с сечением прямоугольного 
волновода.  

Выражение для коэффициента ослабления основной 
волны в прямоугольном полом металлическом волноводе 
[1] имеет вид  

2
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1 2
21 ( / 2 )
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  
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       

,     (1) 

где σ – удельная проводимость стенок волновода, См/м;  
Zс – волновое сопротивление среды, Ом;  
Rпов – поверхностное сопротивление, равное 

aπ f μ / σ,     Ом; µа – абсолютная магнитная 

проницаемость, Гн/м. 

После подстановки Rпов и ряда преобразований 
получаем выражение 
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0,009 2
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a b

a ba

  
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    
.   (2) 

Для расчета значений погонного ослабления был 
выбран коридор с размерами широкой и узкой стенок 
поперечного сечения 4 на 3 метра. Для стенок коридора из 
бетона [2] величина погонного ослабления на частотах 800 
МГц, 1800 МГц и 2100 МГц соответственно составила 

0,151 дБ/м, 0,163 дБ/м и 0,165 дБ/м. Для стенок коридора 
из кирпича величина погонного ослабления на частотах 
800 МГц, 1800 МГц и 2100 МГц соответственно составила 
0,128 дБ/м, 0,191 дБ/м и 0,207 дБ/м. 

Для унификации расчетов в коридорах здания можно 
ввести понятие «действующей удельной проводимости 
стенок коридора» σд [3], которая учитывает, как 
проводящие свойства стенок коридора, их неровности, так 
и некоторый набор стандартной мебели в коридоре 
(вешалки для одежды и т.д.).  
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 (3) 

где αэкс – значение погонного ослабления в дБ/м, 
полученное экспериментально. 
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В свою очередь, зная значение «действующей удельной 
проводимости стенок коридора», можно прогнозировать 
величину погонного ослабления в коридоре  

Умножив величину αэкс на значение длины коридора, 
можно найти величину ослабления радиоволны. 

Человек является полупроводящей средой σчел и εчел для 
электромагнитной волны и, следовательно, будет вносить 
дополнительное ослабление поля в помещении.   

Величину ослабления (в разах) в людях, находящихся в 
коридоре, можно учесть при помощи дополнительного 
множителя Fчел 

  чел2 /челF exp p l        ,   (4) 

где вспомогательный параметр  

2 20,5 ( (60 ) );чел чел челp            (5) 

lчел – толщина человека, ԑчел – относительная 

диэлектрическая проницаемость тела человека. 

Выражение (4) будет справедливым при наличии 
людей с общей толщиной lчел и полностью закрывающих 
сечение коридора. Чтобы учесть влияние одного человека 
необходимо в это выражение добавить множитель 1/Nчел . 
Здесь Nчел – количество человек в коридоре. В результате 
получаем выражение для множителя ослабления от одного 
человека Fчел в разах. 

  
0.5

222
0,5 60 /   чел чел чел чел чел челF exp l N

     
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   (6) 

Данное выражение являются составной частью 
методики ослабления поля в помещениях коридорного 
типа. 

Дверные проемы в коридоре являются источниками 
электромагнитных волн в помещениях комнат. Материал 
дверей частично поглощает электромагнитные волны и от 
степени открытия дверей зависит уровень поля в 
помещениях. 

Дополнительное исследование для определения 
величины αэкс в коридоре с наличием людей планируется 
организовать в рамках научного проекта по организации 

«умного дома» в Ташкентском университете 
информационных технологий. 
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Abstract. The work is dedicated to the application of the 

microcontroller MSP430G2553 in the implementation of a 

simplified access control system. A detailed description of the 

developed system layout, including a sealed contact, a permanent 

magnet, a status indication system, a programmed 

microcontroller, a keyboard and a piezoelectric emitter is given. 

The developed system allows to monitor the status of the door 

(open/closed position), as well as enable and disable (when you 

enter the correct code from the keyboard) an alarm signal. 

Keywords: access control system; sealed contact; 

microcontroller; MSP430G2553; ultralow power consumption 

I. ВВЕДЕНИЕ 

Целью данной работы является разработка учебного 
макета упрощенной системы контроля и управления 
доступом (СКУД) для демонстрации принципов работы 
подобных систем. При выборе отладочной платы и 
микроконтроллера для реализации СКУД авторы 
руководствовались следующими требованиями: 

 Низкое потребление энергии контроллера СКУД. 

 Низкая стоимость элементной базы. 

Исходя из данных требований был выбран 
микроконтроллер MSP430G2553 и отладочная плата EXP-
MSP430G2. 

Микроконтроллер MSP430G2553 выполнен в DIP 
корпусе и обладает 20 контактами. Его тактовая частота 
составляет 16 МГц. Он имеет 16 Кбайт ПЗУ и 512 байт 
ОЗУ. 

Отладочная плата EXP-MSP430G2 предназначена для 
работы с 14-ю и 20-ю контактными микроконтроллерами 
семейства MSP430G2xxx. На отладочной плате 
располагаются: 

 2 кнопки (пользовательская и Reset). 

 2 светодиода. 

 Разъем для подключения внешней периферии. 

 Разъем для отладки – mini USB. 

Микроконтроллеры семейства MSP430 широко 
применяются для реализации различных систем 
управления, в том числе и предназначенных для 
комплексной системы безопасности [1]. 

II. РЕАЛИЗАЦИЯ СИСТЕМЫ КОНТРОЛЯ И УПРАВЛЕНИЯ 

ДОСТУПОМ 

На рис. 1. представлен реализованный авторами макет 
упрощенной системы контроля и управления доступом. Он 
включает: 

 Контроллер СКУД, выполненный в защитном 
корпусе и снабженный: отладочной платой EXP-
MSP430G2, клавиатурой для ввода секретного 
кода, 2 светодиодами (зеленым и красным). 

 Герметизированный контакт. 

 Пьезоэлектрический излучатель. 

 Постоянный магнит. 

 Источник электроснабжения (сборка из 3 
щелочных батарей). 

 Площадка для крепления оборудования и 
установленные на ней стойки и дверь. 

При разработке контроллера СКУД особое внимание 
уделялось его защите от пыли, что является необходимым 
условием его длительной работы в помещениях 
различного назначения. С этой целью крышка корпуса 
контроллера соединяется с остальной его частью через 
уплотнительное кольцо, а клавиатура имеет 
пылезащищенное исполнение. 

Для обеспечения взаимодействия отдельных узлов 
системы для отладочной платы EXP-MSP430G2 был 
написан программный код. Значительная часть 
программного кода описывает работу кнопок клавиатуры, 
что требует выполнения его дополнительной оптимизации 
по объему. 

При создании проекта и написании функции main 
использовалась интегрированная среда разработки.
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Рис. 1. Макет упрощенной системы контроля и управления доступом 

III. ПРИНЦИП РАБОТЫ 

Рассмотрим принцип работы реализованной системы. 

В состоянии, когда дверь макета закрыта 
герметизированный контакт находится под воздействием 
магнитного поля, создаваемого постоянным магнитом. 
При этом, данный контакт находится в замкнутом 
состоянии. При открывании двери постоянный магнит 
перестает оказывать влияние на герметизированный 
контакт и цепь размыкается. При этом микроконтроллер 
отдает команду на включение звукового сигнала и 
красного светодиода, что соответствует состоянию 
«тревога». Для отключения сигнала должен быть введен 
четырехзначный секретный код. Для его ввода 
используется клавиатура. После ввода четырех цифр 
должна быть нажата кнопка с символом «*». Если код 
введен верно, то звуковой сигнал отключается, а вместо 
красного светодиода включается зеленый. 

 

Рис. 2. Фрагмент функции main 

Также в системе предусмотрена «тревожная кнопка». 
При нажатии на клавиатуре кнопки с символом «#» 
автоматически срабатывает сигнал «тревога» (даже при 
закрытой двери). Сигнал может быть отключен после 
ввода правильного кода. 

IV. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В качестве основных результатов работы можно 
отметить следующее: 

1. Разработана упрощенная система контроля и 
управления доступом. 

2. Данная система реализована на микроконтроллере со 
сверхнизким потреблением энергии. 

3. В составе СКУД реализована «тревожная кнопка». 

4. Макет реализован по модульному принципу и может 
быть легко модифицирован. 

5. При реализации был сделан акцент на наглядность 
макета, что позволяет использовать его в учебных целях. 

Дальнейшее развитие проекта может включать: 

1. Изучение вопросов, связанных с длительностью 
непрерывной работы реализованной системы от 
стандартных элементов питания. 

2. Подключение дополнительных модулей для 
организации передачи сигнала «тревога» удаленному 
пользователю по беспроводном каналу связи. 
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Abstract. The work is dedicated to the implementation of the 

algorithm for calculating the continuous wavelet transform on 

microcontroller MSP430G2553 with ultralow power 

consumption. The rationale for the choice of the element base is 

given. The tests of the device in the process of the research of 

signals of different lengths are described. The use of the 

microcontroller in the calculation of continuous wavelet 

transform is advisable only for signals of up to 108 samples, 

which has been empirically proven. 

Keywords: microcontroller; MSP430G2553; continuous wavelet 

transform; wavelet spectrogram  

I. ВВЕДЕНИЕ 

Вейвлеты – это особые функций с нулевым 
интегральным значением, способные к сдвигу и 
масштабированию [1, 2]. Вейвлеты находят широкое 
применение в цифровой обработке сигналов [3]. 

Одной из областей применения вейвлетов является 
выявление информационных признаков в сигнале. Для 
этого, как правило, используется непрерывное вейвлет-
преобразование [4]. 

Формула непрерывного вейвлет-преобразования имеет 
вид: 

1
( , ) ( ) ( ) ,

t b
W a b f t dt

aa






   

где ψ(t) – вейвлет-функция, параметр a – задает масштаб, 
b – сдвиг по оси времени. 

При реализации алгоритмов вычисления непрерывного 
вейвлет-преобразования обычно используется элементная 
база, обладающая высокой производительностью, 
например, цифровые сигнальные процессоры. 
Проведенные одним из авторов данной работы 
исследования [5] показали, что при реализации алгоритма 
вычисления НВП на 16-ти разрядном цифровом 
сигнальном процессоре с фиксированной точкой 
TMS320C5515 среди возможных методов вычисления 
данного преобразования наиболее целесообразно 

использовать метод на основе взаимно-корреляционной 
функции (ВКФ). 

Целью данной работы является оценка возможности 
применения при вычислении непрерывного вейвлет-
преобразования устройства с заведомо низкой 
производительностью, но обладающего сверхнизким 
энергопотреблением. В качестве такой элементной базы 
был выбран микроконтроллер MSP430G2553 фирмы Texas 
Instruments. 

II. ВЫБОР ЭЛЕМЕНТНОЙ БАЗЫ 

Выбор микроконтроллера MSP430G2553 связан с 
попыткой реализации базовой части всех алгоритмов, 
использующих непрерывное вейвлет-преобразование для 
выявления информационных признаков в сигнале, на 
элементной базе обладающей сверхнизким потреблением 
энергии. 

При работе на частоте 1 МГц выбранный 
микроконтроллер требует около 230 мкА. При повышении 
частоты до 16 МГц – 4,2 мА. Таким образом, 
реализованная на данном устройстве система цифровой 
обработки сигналов может работать длительное время 
автономно и не требует дополнительных источников 
электроснабжения.  

Приведем технические характеристики 
микроконтроллера. Данное устройство выполнено в DIP-
корпусе и имеет 20 контактов. Максимальная тактовая 
частота – 16 МГц, ПЗУ – 16 Кбайт, ОЗУ – 512 байт. 
Микроконтроллер установлен на отладочную плату MSP-
EXP430G2, на которой имеются два встроенных 
светодиода, пользовательская кнопка и кнопка Reset. 

III. РЕАЛИЗАЦИЯ АЛГОРИТМА ВЫЧИСЛЕНИЯ 

НЕПРЕРЫВНОГО ВЕЙВЛЕТ-ПРЕОБРАЗОВАНИЯ 

Вычисление непрерывного вейвлет-преобразования 
выполнялось на основе алгоритма взаимно-
корреляционной функции сигнала и вейвлета с учетом 
временного сдвига и масштаба. При этом были 
преодолены сложности, связанные с особенностями 
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микроконтроллера и принципами его взаимодействия с 
компьютером с установленной средой MATLAB через 
универсальный асинхронный приемопередатчик (UART). 
На рис. 1 приведен фрагмент функции main.  

 

Рис. 1. Функция main, реализующая вычисление непрерывного вейвлет-

преобразования 

При реализации алгоритма вычисления НВП применялась 
интегрированная среда разработки Code Composer Studio. 

Для проверки результатов вычисления непрерывного 
вейвлет-преобразования использовался испытательный 
стенд, включавший персональный компьютер с 
установленной системой MATLAB и 
запрограммированную отладочную плату MSP-EXP430G2. 
В памяти микроконтроллера были записаны значения 
вейвлета, вычисленные для заданного числа точек. В 
качестве вейвлета в данной работе использовался вейвлет 
«Мексиканская шляпа». 

Значение анализируемого сигнала формировались в 
системе MATLAB и подавались на вход 
микроконтроллера. С этой целью был написан script-файл 
(рис. 2), генерирующий сигнал с заданным числом 
отсчетов. В качестве анализируемого сигнала 
использовался набор отсчетов, вычисленный для функции 
sin(x) на интервале [0, 2π].  

Результаты обработки загружались в систему MATLAB 
и визуализировались в виде вейвлет-спектрограммы.  

На рис. 3 представлена вейвлет-спектрограмма, 
построенная для сигнала длиной 16 отсчетов. 

 

Рис. 2. Script-файл для генерации анализируемого сигнала и построения 

вейвлет-спектрограммы 

 

Рис. 3. Результаты вычисления НВП для сигнала длиной 16 отсчетов 

Как следует из рисунка, даже при малом числе 
значений сигнала микроконтроллер выполнил точный 
расчет вейвлет-коэффициентов. Это позволило получить 
характерный вид вейвлет-спектрограммы: плавное 
изменение вейвлет-коэффициентов при изменении 
масштаба (соответствующего определенным частотным 
составляющим сигнала). Для обработки сигнала 
потребовалось 2,5 с. 

Как показали проведенные эксперименты, для данного 
микроконтроллера есть ограничения, связанные с выбором 
максимальной длины анализируемого сигнала при 
вычислении непрерывного вейвлет-преобразования – 108 
отсчетов. Для обработки такого сигнала потребовалось 
41 с. Как следует из рис. 4, вейвлет-спектрограмма также 
имеет характерный вид, но при этом за счет большего 
числа вейвлет-коэффициентов имеет большее разрешение 
и соответственно лучше подходит для выявления 
информационных признаков в сигнале.  

При увеличении длины сигнала более 108 отсчетов 
возникают сложности, связанные с малым объемом памяти 
микроконтроллера. 
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IV. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В работе были получены следующие результаты: 

 На микроконтроллере со сверхнизким 
потреблением энергии реализовано устройство, 
позволяющее выполнять непрерывное вейвлет-
преобразование сигналов длиной от 16 до 108 
отсчетов. 

 

Рис. 4. Результаты вычисления НВП для сигнала длиной 108 отсчетов 

 При проведении экспериментов доказана 
возможность вычисления НВП на 
микроконтроллере MSP430G2553. Для обработки 
сигналов длиной 16 отсчетов требуется около 
2,5 с., для сигналов длиной 108 отсчетов – 41 с.  

 В связи с тем, что для вычисления НВП на 
микроконтроллере MSP430G2553 требуется 
значительный  временной интервал, можно сделать 
вывод о целесообразности его применения на 
практике только при обработке сигналов малой 
длины. 

 Для увеличения скорости обработки и возможной 
длины сигнала при реализации алгоритма 
вычисления НВП может быть выбран другой 
микроконтроллер семейства MSP430 со 
сверхнизким потреблением энергии, обладающий 
большей производительностью.  
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Abstract. The work is dedicated to the implementation of the 

continuous wavelet transform computer on the MSP430G2553 

microcontroller with ultralow power consumption. The main 

feature of the computer is its case, which is made in accordance 

with the international standard IEC 60529 and ensures its dust 

and moisture resistance in accordance with IP66. For the 

elimination of the harmful effect on the electronic components of 

the computer, the vibration isolation of the debug board and the 

device case is additionally performed. The performed tests 

showed that the calculator took 5 s. for the process of the 

continuous wavelet transform of 32 samples. 

Keywords: microcontroller; MSP430G2553; continuous wavelet 

transform; continuous wavelet transform computer; IP66; wavelet 

spectrogram 

I. ВВЕДЕНИЕ 

Непрерывное вейвлет-преобразование (НВП) широко 
применяется при выявлении информационных признаков в 
сигнале [1, 2]. Несмотря на очевидные достоинства НВП, 
порой его применение ограничивается одним из его 
главных недостатков – высокими требованиями к 
элементной базе, на которой производится его вычисление. 
Это связано с тем, что НВП избыточно по определению. 

В ряде случаев вычисление НВП требуется выполнять 
в сложных условиях: повышенная влажность, высокая 
концентрация пыли и мелких частиц в воздухе, 
повышенный уровень вибрации. 

Целью данной работы является разработка 
вычислителя непрерывного вейвлет-преобразования, 
обладающего следующими характеристиками:  

 Сверхнизкое энергопотребление. 

 Возможность обработки фрагментов сигнала 
длиной 32 отсчета. 

 Корпус вычислителя должен обеспечивать защиту 
от пыли и влаги согласно IP66 по международному 

стандарту IEC 60529, а также включать 
вибрационную развязку с электронными 
компонентами вычислителя. 

II. РЕАЛИЗАЦИЯ ВЫЧИСЛИТЕЛЯ НВП 

Реализация вычислителя НВП выполняется на 
микроконтроллере со сверхнизким энергопотреблением 
MSP430G2553 фирмы Texas Instruments. Благодаря 
сверхнизкому энергопотреблению данный 
микроконтроллер может работать продолжительное время 
от автономных источников электроснабжения. Перед 
реализацией вычислителя была разработана его 
трехмерная модель (рис. 1). После выполнения всех 
расчетов, он был реализован. Макет включает (рис. 2): 
корпус, выполненный из прочного пластика, муфту, 
обеспечивающую защиту в соответствии с IP66, защитный 
кожух на кабель, кнопки, помещенные во 
влагозащищенный чехол, крышку защиты кнопок, 
выполненную из прозрачного пластика и снабженную 
магнитными фиксаторами в положениях «открыто» или 
«закрыто».  

 

Рис. 1. Трехмерная модель вычислителя НВП 
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Рис. 2. Вычислитель непрерывного вейвлет-преобразования 

Все узлы вычислителя НВП изолированы от попадания 
пыли и влаги уплотнительными жгутами с нанесением 
вязкотекучей композиции на основе полимеров. Внутри 
корпуса располагается отладочная плата MSP-EXP430G2. 
В целях защиты элементной базы от повреждения при 
эксплуатации вычислителя в условиях повышенной 
вибрации между отладочной платой и корпусом 
установлены элементы виброразвязки, выполненные в 
виде силиконовых стоек с толщиной, обеспечивающей 
необходимую упругость. 

Отладочная плата MSP-EXP430G2 с 
микроконтроллером MSP430G2553 запрограммирована 
согласно алгоритму вычисления НВП, на основе взаимно-
корреляционной функции сигнала и вейвлета [3].  

Для начала работы с вычислителем НВП необходимо 
подключить его к источнику электроснабжения и подать 
на вход микроконтроллера обрабатываемый сигнал. При 
этом на отладочной плате должен загореться встроенный 
зеленый светодиод. Для выполнения НВП необходимо 
перевести защитную крышку кнопок в положение 
"открыто" и зафиксировать ее в таком состоянии 
магнитными застежками. После этого необходимо нажать 
кнопку "1". В случае успешного вычисления НВП сигнала 
длиной 32 отсчета загорается второй зеленый светодиод, а 
на выходе микроконтроллера формируются значения 
вейвлет-коэффициентов. При подключении вычислителя к 
персональному компьютеру с установленной средой 
MATLAB, данная программа может служить в качестве 
источника обрабатываемых сигналов и визуализировать 
полученную вейвлет-спектрограмму (рис. 3). 

 

Рис. 3. Вейвлет-спектрограмма сигнала длиной 32 отсчета  

В случае возникновения ошибки в процессе 
вычисления непрерывного вейвлет-преобразования 
загорается красный светодиод. 

Кнопка "2" используется для прекращения вычисления 
НВП и сброса микроконтроллера в начальные настройки. 

Кнопки "3" и "4" используются для тестирования 
состояния зеленого и красного светодиодов 
соответственно.  

В дальнейшем планируется использовать клавиатуру со 
специальными символами. 

III. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В работе были получены следующие результаты: 

 Реализован вычислитель непрерывного вейвлет-
преобразования, обладающий сверхнизким 
энергопотреблением и позволяющий выполнять 
обработку сигнала длиной 32 отсчета в течение 5 с. 

 Корпус вычислителя выполнен в соответствии с 
требованиями IP66 по международному стандарту 
IEC 60529 и обеспечивает защиту устройства от 
попадания пыли, мелких частиц и воды. 

 Отладочная плата микроконтроллера установлена 
на силиконовых стойках, что обеспечивает ее 
вибрационную развязку с основным корпусом. 

 Вычислитель оборудован системой индикации за 
счет встроенных светодиодов. 

 Дальнейшее развитие проекта может включать 
замену клавиатуры на более информативную, а 
также использование более производительного 
микроконтроллера семейства MSP430. 
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Abstract. This paper describes one of the possible ways of 

performing a fast Fourier transform using Simulink. Simulink 

Models that allow performing 4-point and 8-point fast Fourier 

transforms are provided. 
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I. ВВЕДЕНИЕ 

В настоящее время алгоритм быстрого преобразования 
Фурье (БПФ) активно используется в цифровой обработке 
сигналов [1–4]. 

Цель данной работы заключается в рассмотрении 
особенностей моделирования БПФ в программе Simulink, 
построении упрощенной модели (принципиальной схемы) 
для визуального представления алгоритма быстрого 
преобразования Фурье. 

II. ОПИСАНИЕ БЛОКОВ 

Для демонстрации возможности блочного 
моделирования БПФ в Simulink была разработана 
Simulink-модель.  

На основе блока MATLAB function формируются 
следующие три основных блока (рис. 1): 

 Блок деления вектора на четные и нечетные (div). 

 Блок выполнения алгоритма «бабочка» (calcul). 

 Блок соединения векторов (merge). 

 

 
Рис. 1. Основные применяемые блоки: а) блок деления векторов, б) блок 

объединения векторов, в) блок выполнения алгоритма «бабочка» 

Для формирования каждого из этих блоков пишутся 
соответствующие function-files с расширением *.m. Для 
блока разделения (div) это файл divide.m. Его алгоритм 
разделяет входную последовательность на два выходных 
вектора: четный и нечетный. Для блока, выполняющего 
алгоритм «бабочка» (calcul) используется файл FFT 
execution.m. Он позволяет произвести вычисления для 
любого четного вектора. В блоке соединения векторов 
(merge) применяется файл line_merge.m. Это файл 
объединяет два отдельных вектора в один. 

С помощью этих блоков можно построить любую 2-х 
кратную последовательность БПФ начиная с 2-х точек. 

III. МОДЕЛИРОВАНИЕ БЫСТРОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ 

ФУРЬЕ 

Рассмотрим пример 4-х точечной последовательности 
(рис. 2), где для сравнения результатов поставим 
предустановленный блок БПФ в Simulink. 

Для построения простой 8-ми точечной 
последовательности (рис. 3) можно взять за основу две 4-х 
точечных последовательности и объединить 
дополнительными блоками. Аналогичным образом можно 
получить любую по длине последовательность, кратную двум. 

 

Рис. 2. Simulink-модель алгоритма вычисления быстрого преобразования Фурье для 4-х точечной последовательности 
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Рис. 3. Быстрое преобразование Фурье 8-ми точечной последовательности 

Для наглядности работы 8-ми точечной 
последовательности установим дополнительные блоки 
Display. Они помогут наглядно проследить за 
преобразованиями отсчетов до полного преобразования. 

Проследим за этапами быстрого преобразования Фурье, 
изображенного на рис. 3. На начальном этапе к входной 
последовательности подключим блок div. Его действие 
приводит к разделению исходного вектора на четные и 
нечетные векторы. Эта процедура повторяется до тех пор, 
пока не появятся разделенные вектора, сгруппированные 
по 2 ячейкам (рис. 4).  

Следующим шагом будет реализация алгоритма 
«бабочка» для полученных векторов. Для этого к выходам 
блоков div подключаются блоки calcul. Затем выходы этих 
блоков попарно объединяются при помощи блока merge и 
его выход сразу подключается ко входу блока calcul с 
последующей обработкой алгоритмом «бабочка» до тех 
пор, пока объединенный вектор по количеству элементов 
не станет равен исходному входному вектору (рис. 5).  

 

Рис. 4. Фрагмент быстрого преобразование Фурье 8-ми точечной 

последовательности, демонстрирующий разделение векторов на 
четный и нечетный, и реализацию алгоритма «бабочка» 

IV. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Предложенная модель, построенная в программе 
Simulink для расчета быстрого преобразования Фурье, 
достаточно эффективна в использовании.  

Эту модель возможно использовать при циклических 
вычислениях, в отличие от программы в MATLAB.  

Стоит выделить и возможность генерации С-кода для 
цифрового сигнального процессора при реализации 
алгоритма вычисления БПФ [5, 6]. В этом случае 
происходит настройка Simulink-модели для генерации 
программного кода для выбранного цифрового 
сигнального процессора. При этом можно устанавливать 
параметры оптимизации программного кода по объему или 
быстродействию. 

Данную реализацию БПФ также можно применять в 
качестве обучающей модели. 

Доклад подготовлен в рамках работы студенческого 
научного общества Санкт-Петербургского 
государственного университета телекоммуникаций 
им. проф. М. А. Бонч-Бруевича "Цифровая обработка 
сигналов".  

 

Рис. 5. Фрагмент быстрого преобразование Фурье 8-ми точечной 

последовательности, демонстрирующий реализацию алгоритма 

«бабочка» и объеднинениие векторов 
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Abstract.  The article is devoted to the comparison of digital 

signal processors SC SPC “ELCIS” and SC “Milandr, Inc.”. The 

purpose of the report is to compare digital signal processors and 

identify the advantages and disadvantages of a digital signal 

processor. 
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I. ВВЕДЕНИЕ 

В настоящее время лидерами среди производителей 
отечественных цифровых сигнальных процессоров 
являются компании АО НПЦ «ЭЛВИС» [1] и АО ПКК 
Миландр [2]. 

Целью доклада является сравнение цифровых 

сигнальных процессоров двух компаний и выявление 

преимуществ и недостатков того или иного цифрового 

сигнального процессора. 

II. СРАВНЕНИЕ ЦИФРОВЫХ СИГНАЛЬНЫХ ПРОЦЕССОРОВ 

Архитектура процессора – это система команд, 
которую он поддерживает. От нее зависит, какие 
программы будут с этим процессором совместимы. 
Архитектура процессора отражает основные принципы 
внутренней организации конкретных семейств 
процессоров. 

Микроархитектура процессора – это один из вариантов 
реализации архитектуры, имеющий свои особенности, но 
сохраняющий совместимость с базовой архитектурой. Это 
внутренняя схема устройства процессора, в том виде, в 
каком ее видят разработчики.  

Процессоры с одинаковой архитектурой, но разной 
микроархитектурой могут выполнять одинаковые 

программы без перетрансляции, но отличаться в 
производительности. 

DSP (Digital Signal Processor) – специализированный 
микропроцессор с архитектурой, оптимизированной для 
оперативных потребностей цифровой обработки 
сигналов [3, 4].  

Российские производители в наше время преуспели во 
многом, в частности в разработке и производстве 
цифровых сигнальных процессоров.  

АО НПЦ «ЭЛВИС» является ведущим российским 
разработчиком микросхем и устройств на их основе. 
Компания является центром компетенций в областях 
искусственного интеллекта, компьютерного зрения, 
обработки радиолокационных сигналов, процессорных 
архитектур, аналого-цифровых и радиочастотных 
интегральных схем, интегрированных систем 
безопасности. 

Особенностью работы цифровых сигнальных 
процессоров является поточный характер обработки 
больших объемов данных в реальном масштабе времени и, 
обычно, с интенсивным обменом данных с другими 
внешними устройствами. Цифровой сигнальный процессор 
необходим для преобразования сигналов, представленных 
в виде цифр в режиме реального времени. 

АО «ПКК Миландр» – российский разработчик и 
производитель интегральных микросхем, электронных 
модулей, приборов и систем, основной специализацией 
которой является реализация проектов и производства 
микроэлектроники, разработка программного обеспечения 
современных систем связи. 

Различные мультимедийные и коммуникационные 
функции, их поддержка в микросхеме, обеспечивают 
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возможность создания отечественной программируемой 
процессорной платформы. 

Целью статьи является сравнение характеристик 
цифровых сигнальных процессоров российских 
производителей. В данном докладе приведем основные 
параметры для сравнения 32-разрядных микросхем, 
которые пользуются большим спросом на рынке. 

Цифровой сигнальный процессор 1892ВМ10Я 
компании «ЭЛВИС» представляет собой микросхему 
сигнального процессора, являющейся системой на 
кристалле сигнального процессора, разработанной с 
использованием только собственных IP-блоков библиотеки 
платформы «МУЛЬТИКОР» (табл. 1). 

Приведем характеристики процессора 1892ВМ10Я: 

 тактовая частота составляет 250 МГц; 

 напряжение питания микропроцессора находится в 
диапазоне 1,2 В – 3,3 В; 

 температурный диапазон: от −60 до +85 °С. 

 число ядер: 1; 

 интегральный объем встроенной памяти: около 
4 Мбит. 

ТАБЛИЦА I  ЦИФРОВЫЕ СИГНАЛЬНЫЕ ПРОЦЕССОРЫ «МУЛЬТИКОР» 

 

Микросхема 1892ВМ3Т 1892ВМ2Я 1892ВМ5АЯ 1892ВМ10Я 1892ВМ7Я 

Технология изготовления, 

мкм 
0,25 0,25 0,25 0,13 0,13 

Размер кристалла, мм x мм 10x10 10x10 12,3x12,6 8,8x9,5 11,7x11,9 

Интеграция, млн. 

транзисторов 
~18 ~18 ~26 ~50 ~81 

Корпус PQFP240 HSBGA292 HSBGA416 HSBGA400 HSBGA765 

Многопроцессорная 

MIMD-архитектура 

2 процессора: 

RISCore32 + 
ELcore-14 

2 процессора: 

RISCore32 + 
ELcore-24 

3 процессора: 

RISCore32 + 2 x 
ELcore-26 

3 процессора: 

RISCore32 (c FPU) + 
2 x ELcore-30 

5 процессоров: 
RISCore32 (c 

FPU) + 4 x 

ELcore-28 

Рабочая частота, МГц 80 80 100 250 200 

Пиковая 

производительность, 

MFLOPs, 32 бит 
240 480 1 200 4 000 6 400 

 

Микросхема 1967ВН028 от компании «Миландр» 
является стойким 32-разрядным процессором. Процессор 
обеспечивает высокопроизводительную цифровую 
обработку сигнала, оптимизированную для применения в 
телекоммуникациях или других областях, требующих 
мультипроцессорной системы цифровой обработки 
данных. 

 приведем характеристики процессора 1967ВН028: 

 тактовая частота составляет 450 МГц; 

 напряжение источника питания 2,25 – 2,75 В; 

 температурный диапазон: от −60 до +105 °С; 

 число ядер: 1; 

 встроенная оперативная память: SRAM 24 Мбит. 

Исходя из вышеперечисленных характеристик, можно 
сделать выводы о том, что каждый микропроцессор имеет 
свои преимущества в использовании. Компания 
«Миландр», в отличие от процессоров компании 
«ЭЛВИС», производит процессоры более устойчивые к 
перегреву. Тактовая частота процессора 1967ВН028 

(табл. 2) от компании «Миландр» много больше, чем 
1892ВМ10Я компании «ЭЛВИС», что свидетельствует о 
возможности более быстрого выполнения операций. 

ТАБЛИЦА II  ТАБЛИЦА 2. ЦИФРОВОЙ СИГНАЛЬНЫЙ 

ПРОЦЕССОР 1967ВН028 

Микросхема 1967ВН028 

Пиковая производительность 12 операций за такт 

Корпус BGA МК8303.576-1 

Тактовая частота, МГц 450 

Пиковая производительность, 

ГFLOPs 
21,6 

Количество ядер 4 

III. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В заключении отметим, что обе компании прекрасно 
справляются со своей задачей и занимают лидирующее 
место на российском рынке. 
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К сожалению, технология производства данных 
цифровых сигнальных процессоров в основном уступает в 
технологии производства зарубежным аналогам, 
например, процессорам фирмы Texas Instruments. Как 
следствие, отечественные ЦСП проигрывают зарубежным 
в тактовых частотах, но за счет аппаратной реализации 
различных операций, таких как быстрое преобразование 
Фурье, отечественные производители могут конкурировать 
с зарубежными ЦСП. 
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Abstract. The paper focuses on the use of the MATLAB 

environment for performing signal wavelet analysis. The 

advantages and disadvantages of the system are reviewed. 

Keywords: MATLAB; вейвлет-анализ сигналов 

I. ВВЕДЕНИЕ 

В среде компьютерной математики MATLAB для 
работы с вейвлетами используется пакет расширения 
MATLAB Wavelet Toolbox. Для упрощенной работы 
инженерами компании The MathWorks был разработан 
комплекс графических оболочек GUI MATLAB Wavelet 
Toolbox, который помогает визуализировать исходные 
данные и результаты вейвлет-анализа [1]. 

II. ОПИСАНИЕ ИНСТРУМЕНТОВ MATLAB ДЛЯ ВЕЙВЛЕТ-

АНАЛИЗА 

Главное меню графической оболочки вызывается из 
MATLAB командой wavemenu. Главное меню состоит из 9 
разделов:  

 One-Dimensional 

 Two-Dimensional 

 Three-Dimensional 

 Multiple 1-D 

 Display 

 Wavelet Design 

 Specialized Tools 1-D 

 Specialized Tools 2-D 

 Extension 

Раздел Display предназначен для получения 
информации о тех вейвлетах, которые используются в 
MATLAB. Он состоит из двух подразделов: 

 Wavelet Display 

 Wavelet Packet Display 

Wavelet Display и Wavelet Packet Display – просмотр 
вейвлетов и пакетных-вейвлетов соответственно. В данных 
подразделах есть возможность выбрать имя или тип 
вейвлета и его порядок, установить уровень разрешения. В 
графическом окне по заданным значениям появятся 
графики вейвлет функций, а ниже будут изображены 
значения фильтров разложения и реконструкции. 

Раздел Extension служит для решения такой задачи, как 
продолжение сигнала или изображения. Extension 
содержит два подраздела: 

 Signal Extension 

 Image Extension 

Данный раздел позволяет выбрать различные способы 
продолжения сигнала, а также задать его начальные 
условия. Отличием Signal Extension от Image Extension 
заключается в том, что параметры продолжения 
изображения нужно указывать отдельно для вертикали и 
для горизонтали. 

Одномерный вейвлет-анализ представлен разделом 
One-Dimensional, который содержит пять программ 
(подразделов): 

 Wavelet 1D 

 Wavelet Packet 1D 

 Continuous Wavelet 1D 

http://multicore.ru/
https://ic.milandr.ru/
mailto:olegumrihin48@mail.ru
https://ru.wikipedia.org/wiki/The_MathWorks
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 Complex Continuous Wavelet 1D 

 Continuous Wavelet1D (Using FFT) 

Wavelet 1D и Wavelet Packed 1D предназначен для 
анализа и вейвлет-разложения дискретного сигнала. В 
подразделе предусмотрены возможности вычисления 
статистических характеристик компонент разложения, 
оценки закона распределения и плотности распределения 
случайной величины, построения гистограмм, сжатия 
сигнала и удаления шумов. 

Continuous Wavelet 1D дает возможность для 
непрерывного анализа и вейвлет-разложения сигнала. 
Complex Continuous Wavelet 1D имеет аналогичные 
возможности, при условии, что сигнал и его вейвлет 
являются комплексными функциями. Continuous 
Wavelet1D (Using FFT) предназначен для непрерывного 
вейвлет-разложения и анализа сигнала на основе 
дискретного преобразования Фурье. 

Раздел специализированных средств одномерного 
вейвлет-анализа (Specialized Tools 1-D) представлен 
шестью программами: 

 SWT De-noising 1D   

 Density Estimation 1D 

 Regression Estimation 1D 

 Wavelet Coefficients Selection 1D 

 Fractional Brownian Generation 1D 

 Matching Pursuit 1D 

SWT De-noising 1D осуществляет удаление шума 
стационарного одномерного сигнала. Density Estimation 1D 
дает возможность для оценки плотности распределения 
значений сигнала. Regression Estimation 1D – оценка 
функции регрессии. Wavelet Coefficients Selection 1D – 
выбор вейвлет-коэффициентов. Fractional Brownian 
Generation 1D – моделирование дробного броуновского 
движения. Matching Pursuit 1D – выполнение подгонки 
(согласования). 

Двумерный вейвлет-анализ представлен в разделе Two-
Dimensional и содержит: 

 Wavelet 2D 

 Wavelet Packet 2D 

Данные программы предназначены для анализа и 
вейвлет-разложения изображения, а также получения его 
статистических характеристик, сжатия и удаления шумов. 

Specialized Tools 2D – раздел содержащий 
специализированные средства двумерного вейвлет-анализа 
который имеет четыре программы: 

 SWT De-noising 2D 

 Wavelet Coefficients Selection 2D 

 Image Fusion 

 True Compression 2D 

SWT De-noising 2D осуществляет удаление шума 
стационарного двумерного сигнала. Wavelet Coefficients 
Selection 2D позволяет выбрать вейвлет-коэффициенты 
изображения. Image Fusion – слияние (наложение) 
изображений. True Compression 2D – полное сжатие с 
использованием вейвлетов. 

Трехмерный вейвлет-анализ (Wavelet 3D) предназначен 
для анализа и вейвлет-разложения трехмерных сигналов 
(3D модель, видеозапись, серия слайдов и др.) 

Для вейвлет-анализа мультисигналов можно 
обратиться к разделу Multiple 1D, который содержит в себе 
следующие программы: 

 Multisignal Analysis 1D 

 Multivariate Denoising 

 Multiscale Princ. Comp. Analysis 

Подраздел Multisignal Analysis 1D дает возможность 
разложения мультисигнала, получения его статистических 
характеристик, сжатия и кластеризации, а также удаления 
шума. Multivariate Denoising осуществляет 
многовариативное удаление шума, а Multiscale Princ. 
Comp. Analysis многомасштабный анализ главных 
компонент. 

MATLAB Wavelet Toolbox дает возможность 
проектирования вейвлетов для непрерывного вейвлет-
преобразования, для этого следует обратиться к разделу 
Wavelet Design который содержит в себе программу New 
Wavelet for CWT, которая дает возможность проверить, 
насколько эффективно работает разработанный вейвлет в 
заданных условиях. 

Для изучения вейвлетов, помимо комплекса 
графических оболочек GUI MATLAB Wavelet Toolbox, 
можно использовать окно Command Window и с его 
помощью вызывать функции, описывающие вейвлет-
преобразования. 

Как говорилось ранее, графическая оболочка GUI 
MATLAB Wavelet Toolbox вызывается с помощью команды 
wavemenu – открывается окно, на основном поле которого 
расположены группы кнопок графических оболочек, 
специально разработанных для изучения определенных 
разделов вейвлет-анализа сигналов и их изображений. 

 cwt – непрерывное вейвлет-преобразование 

 ddencmp – параметры по умолчанию для удаления 
шума или сжатия (1D, 2D) 

 detcoef – вычисляет детализирующие 
коэффициенты одномерного сигнала 

 detcoef2 – нахождение детализирующих 
коэффициентов двумерного сигнала 

 dwt – одноуровневое дискретное одномерное 
вейвлет преобразование 

 dwt2 – одноуровневое дискретное двумерное 
вейвлет-преобразование 
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 dwt3 – одноуровневое дискретное 3D-вейвлет-
преобразование 

 icwtft – обратное непрерывное вейвлет-
преобразование 

 idwt – обратное дискретное одномерное вейвлет-
преобразование 

 idwt2 – обратное дискретное двумерное вейвлет-
преобразование 

 idwt3 – одноуровневое обратное дискретное 3D-
вейвлет-преобразование 

 iswt – обратное дискретное вейвлет-
преобразование стационарного сигнала 

 iswt2 – двумерное обратное вейвлет-
преобразование стационарного сигнала 

 nstdfft – нестандартное 1D-быстрое 
преобразование Фурье 

 shanwavf – вейвлет Шеннона 

 swt – дискретное вейвлет-преобразование 
стационарного сигнала 

 swt2 – двумерное дискретное вейвлет 
преобразование стационарного сигнала 

 thselect – выбор порога для удаления шума 1D 

 upcoef – прямое восстановление из коэффициентов 

 wavedec – многоуровневое одномерное вейвлет-
разложение 

 wavedec2 – многоуровневое двумерное вейвлет-
разложение 

 wavedec3 – многоуровневое 3D-вейвлет-
разложение 

 wavefun – масштабирующая и вейвлет-функции 

 wavefun2 – 2D-масштабирующая и вейвлет-
функции 

 wavеwinfo – информация о вейвлете  

 wden – автоматическое удаление шума 1D 

 wdencmp – удаление шумов и сжатие при помощи 
вейвлетов (1D, 2D) 

 wfusimg – слияние (наложение) двух изображений 

 wmudlen – многовариантное удаление шума 

 wnoise – тестовые 1-D сигналы, в том числе с 
шумом 

 wpdencmp – удаление шумов и сжатие при 
помощи пакетов 

III. ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Данная работа носит обзорный характер и 
предназначена для ознакомления специалистов в области 
цифровой обработки сигналов с особенностями вейвлет-
анализа сигналов в MATLAB. 
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Abstract. Spectrally Efficient Frequency Division 

Multiplexing - (SEFDM) was considered as an alternative to 

signals with OFDM in 5G communication networks. Modern 

scientific literature does not contain an analysis of the 

effectiveness SEFDM signals using in multipath propagation. The 

analysis is necessary to assess the energy efficiency of reception 

and the efficiency of processing by algorithms for receiving 

SEFDM signals. This article discusses the propagation of SEFDM 

signals in a multipath channel with AWGN using a multipath 

simulator. As a result of the conducted simulation and analysis 

the BER performance of the SEFDM signals in the multipath 

channel with AWGN was evaluated and the main factors 

influencing it was analyzed.  

Keywords: multipath propagation; SEFDM 

I. ВВЕДЕНИЕ 

В современных широкополосных системах передачи 
данных используются OFDM-сигналы. В данной 
технологии, для передачи информации, используется 
несколько поднесущих частот. Частотный разнос между 
ними равен Δf=1/Т, где Т – длительность одного OFDM 
символа. В таком случае для сигналов с прямоугольной 
формой огибающей обеспечивается условие 
ортогональности, то есть сигналы с соседних поднесущих 
частот не влияют друг на друга. OFDM сигналы обладают 
рядом преимуществ: устойчивость к многолучевому 
распространению; помехоустойчивость, близкая к 
потенциальной. Существуют также и недостатки: большое 
значение пик-фактора излучаемых колебаний и 
относительно большая полоса занимаемых частот.  

Одним из вариантов развития сигналов является 
переход к технологии SEFDM, в которой ортогональность 
между поднесущими преднамеренно нарушается по 
сравнению с OFDM, т.е. Δf≤1/T. За счѐт этого уменьшается 
полоса занимаемых частот, что увеличивает значение 

спектральной эффективности R/ΔF, где R – значение 
символьной скорости передачи, ΔF – полоса занимаемых 
частот. Однако в SEFDM-сигналах соседние поднесущие 
частоты начинают влиять друг на друга. Данный эффект 
приводят к тому, что ухудшается помехоустойчивость 
приѐма. Решению данной проблеме посвящено множество 
работ.  

Согласно математической модели в работе [1] 
статистические характеристики помех между несущими 
имеют нормальное распределение, дисперсия которого 
зависит как от уровня сжатия полосы пропускания, так и 
от уровня сигнала. В статье [2] приводится метод 
распределения мощности по поднесущим в ходе 
формирования SEFDM символа, который улучшает 
помехоустойчивость приѐма при фиксированном 
сферическом декодировании. Авторы работы [3] 
представляют реализацию итеративного приѐмника 
SEFDM сигналов, который позволяет значительно 
повысить спектральную эффективность без уменьшения 
энергетической эффективности по сравнению с OFDM 
сигналами. 

Таким образом, в рассмотренных работах и работах [4-
13] исследуются методы приѐма для компенсации внутри-
символьной интерференции (ICI - inter-carrier interference), 
а также методы уменьшения уровня внеполосных 
излучений и пик-фактора при увеличении спектральной 
эффективности сигналов SEFDM. Однако, не исследуются 
методы приѐма при присутствии межсимвольной 
интерференция. 

Как правило, передача сигнала происходит в городских 
условиях, где присутствует большое количество строений, 
транспорта, перепадов уровня земной поверхности. Это 
способствуют многократному отражению сигнала, что в 
результате приводит к множеству копий сигнала на 
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приѐмнике с разными уровнями и разными задержками по 
времени. Это также снижает помехоустойчивость приѐма.  

При активном развитии сетей следующего поколения 
5-6G требуется проведение оценки эффективности SEFDM 
сигналов в условиях реального канала передачи, то есть 
при наличии многолучевого распространения. 
Эффективность применения SEFDM сигналов может 
снижаться при наличии многолучевого распространения, 
особенно при уменьшении частотного разноса между 
поднесущими частотами. 

Целью работы является исследование эффективности 
применения SEFDM сигналов при многолучевом 
распространении. 

II. ОПИСАНИЕ ПЕРЕДАТЧИКА SEFDM СИГНАЛОВ 

Рассмотрим структуру передатчика SEFDM сигналов 
на рис. 1. На первом этапе осуществляется модуляция 
сигнала, затем добавляются пилотные поднесущие и 
защитные интервалы. На следующем этапе осуществляется 
обратное преобразование Фурье и уплотнение сигнала, 
после чего добавляется циклический префикс. 

Преамбула представляет собой OFDM-символ и 
формируется на основе ПСП, которая используется для 
пилотных поднесущих в SEFDM сигнале, модулируется 
каждая вторая поднесущая (рис. 2). Вследствие этого после 
ОБПФ во временной области преамбула будет иметь 
свойство периодичности. Также к преамбуле добавляется 
циклический префикс. 
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Рис. 1. Схема передатчика 

 

Рис. 2. Вид преамбулы в частотной области 

Структура пакета представлена на рис. 3 и состоит из 
преамбулы из n=100 SEFDM символов. 

 
Рис. 3. Структура пакета 

III. ОПИСАНИЕ ПРИЁМНИКА SEFDM СИГНАЛОВ 

Структура приѐмника SEFDM сигналов представлена 
на рис. 4. На начальном этапе осуществляется тактовая 
синхронизация, которая заключается в поиске преамбулы. 
Тактовая синхронизация состоит из коррелятора по 
повторяющимся участкам преамбулы и циклическому 
префиксу. После обнаружения преамбулы приемник 
переходит к обработке SEFDM символов. Происходит 
удаление циклического префикса, преобразование потока 
данных в параллельный и дополнение SEFDM символа 
нулями до размерности БПФ. Затем происходит оценка 
канала по пилотным поднесущим и эквалайзинг, далее – 
демодуляция и формирование принятых данных. 

В беспроводных системах передачи данных для 
реализации тактовой синхронизации применяется 
преамбула – сигнал с OFDM с полностью известными 
параметрами и хорошими автокорреляционными 
свойствами. Рассмотрим алгоритм по половине преамбулы 
и циклическому префиксу. Расчет коэффициента 
корреляции осуществляется по формуле: 
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Рис. 4. Схема приѐмника 
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где x[n] – n-й отсчет входного сигнала, Nfft – размерность 
БПФ (Nfft = 256), Ncp – Длина циклического префикса (Ncp = 
64 отсчета), x*[n] – n-й комплексно-сопряжѐнный отсчет 
входного сигнала. При расчете по формуле анализируются 
один участок сигнала длинной floor(Nfft/2) + Ncp, 
разнесенный во времени на 256 отсчетов. 

Расчет нормированного коэффициента корреляции 
осуществляется по формуле: 
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После расчѐта нормированного коэффициента 
корреляции выполняется поиск максимального значения, 
позиция которого соответствует началу принятого пакета. 

 
Рис. 5. Зависимость коэффициента корреляции по половине преамбулы 

и циклическому префиксу (верхний рисунок) и зависимость 
нормированного коэффициента корреляции (нижний рисунок) от 

порядкового номера отсчета при анализе последовательности.  

Процедуру коррекции передаточной характеристики 
канала связи можно разделить на два этапа: 

1. на первом этапе осуществляется оценка 
коэффициента передачи канала в данной частотной 
позиции в данный момент времени. 

 на втором этапе осуществляется интерполяция 
полученных оценок передаточной характеристики 
канала во времени и по частоте. 

Поскольку информационные и пилотные поднесущие 
располагаются близко относительно друг друга можно 
использовать эквалайзер по ближайшим пилотным 
поднесущим SEFDM символа, при этом не выполняя 
интерполяцию. Оценочное значение передаточной 
характеристики, вычисленное по каждой пилотной 
поднесущей SEFDM-символа, считается одинаковым для 
всех ближайших к нему информационных поднесущих 
этого символа. Перерасчет характеристики происходит для 
каждого символа. 

На рис. 6 представлены представлена зависимость 
вероятности ошибочного приѐма от отношения сигнал-
шум для SEFDM для разных значений коэффициента 
уплотнения. При уменьшении коэффициента уплотнения 
ухудшается помехоустойчивость приѐма. Это вызвано 
влиянием соседних поднесущих друг на друга. 

На рис. 7 представлено сравнение в частотной области 
сигнала OFDM и SEFDM с коэффициентом уплотнения 
0,8. Можно сделать вывод, что полоса частот, занимаемая 
SEFDM сигнала меньше, чем у OFDM. 

IV. ОПИСАНИЕ СИМУЛЯТОРА 

Исследования эффективности применения SEFDM 
сигналов при многолучевом распространении проводились 
на программном симуляторе, который описан в работе 
[16]. Симулятор состоит из трѐх компонентов: интерфейса 
пользователя, геометрической и физической модели 
распространения сигналов. 

 

Рис. 6. Зависимость вероятности ошибочного приѐма от отношения 

сигнал-шум для SEFDM для разных значений коэффициента 
уплотнения. 

 

Рис. 7. Зависимость вероятности ошибочного приѐма от отношения 

сигнал-шум для SEFDM для разных значений коэффициента 

уплотнения. 

В геометрической модели рассчитываются все 
возможные пути распространения сигнала от передатчика 
до приѐмника на основе принципов геометрической 
оптики и теории дифракции. В физической модели 
осуществляется расчѐт параметров сигнала в точках 
приѐма на основе полученных геометрических данных 
путей. 
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V. РЕЗУЛЬТАТЫ 

Для исследования влияния эффекта многолучевого 
распространения было проведено имитационное 
моделирования в среде Matlab с помощью программного 
симулятора. Отметим, что на начальном этапе 
моделирования отсутствовал эквалайзер и тактовая 
синхронизация. Результат моделирования представлен на 
рис. 8. 

Имитационное моделирование показало, что в случае 
многолучѐвого распространения (в данном случае два 
луча: прямой и отражѐнный) увеличивается значение 
ошибки. Второй луч можно считать помехой. При 
снижении коэффициента уплотнения растѐт величина 
ошибки вследствие влияния соседних поднесущих друг на 
друга. 

 

Рис. 8. Зависимость вероятности ошибочного приѐма от отношения 

сигнал-шум для SEFDM сигналов в случае двухлучевого 

распространения при разных значениях коэффициента уплотнения. 

VI. ВЫВОДЫ 

В работе предложена методика расчета 
помехоустойчивости SEFDM сигналов для реальных 
случаев при наличии эффекта многолучевого 
распространения. Для этого применяется программный 
комплекс трѐхмерного моделирования многолучевого 
распространения сигналов систем связи. Дальнейшие 
исследования будут направлены на изучение влияния 
количества лучей на помехоустойчивость приѐма и 
совершенствование алгоритмов приѐма. 
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