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РАДИОТЕХНИКА, РАДИОЛОКАЦИЯ И СИСТЕМЫ СВЯЗИ 

УДК 621.396.18 

С.Н. Кириллов, И.В. Лукашин 
АНАЛИЗ ЭФФЕКТИВНОСТИ ФУНКЦИОНИРОВАНИЯ ПРОФИЛЯ  

CSS СТАНДАРТА IEEE 802.15.4a  
В УСЛОВИЯХ ДЕЙСТВИЯ МЕШАЮЩИХ ФАКТОРОВ 

Произведен анализ эффективности функционирования профиля CSS 
стандарта IEEE 802.15.4а в канале связи с многолучевым распространением 
и доплеровским смещением частоты. Для анализа влияния многолучевого 
распространения использовалась модель JTC94. Показано, что профиль CSS 
обладает низкой эффективностью при функционировании в канале связи с 
многолучевым распространением и повышенной устойчивостью к доплеров-
скому смещению частоты. Так, для скорости перемещения сетевого узла со 
скоростью до 200 км/ч требуется увеличение отношения сигнал-шум на 0.05 
дБ при вероятности битовой ошибки 410 . 
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Введение. В настоящее время широкое при-
менение нашли беспроводные системы передачи 
данных (БСПД), построенные на основе стан-
дарта IEEE 802.15.4 [1]. Стандарт IEEE (Institute 
of Electrical and Electronics Engineers) 802.15.4 
ориентирован на организацию беспроводных 
сетей (LR-WPANs – Low-Rate Wireless Personal 
Area Networks) мониторинга и контроля про-
мышленной и медицинской аппаратуры, управ-
ления освещением, бытовой аппаратурой и реа-
лизации концепции «Умный дом» [2] со скоро-
стью передачи до 250 кбит/с. Первая версия 
стандарта была утверждена в октябре 2003 г., 
вторая – в сентябре 2006 г. Изначально к стан-
дарту предъявлялись особые требования по 
обеспечению низкого энергопотребления аппа-
ратной части сетевых узлов. В 2007 году было 
опубликовано дополнение стандарта IEEE 
802.15.4 – 802.15.4a [3]. IEEE 802.15.4a включает 
в себя три новых профиля физического уровня: 
DSSS (Direct Sequence Spread Spectrum) со ско-
ростью передачи данных до 250 кбит/с, CSS 
(Chirp Spread Spectrum) – до 1 Мбит/с, и UWB 
(Ultra WideBand) – до 27 Мбит/с. Обновленный 
стандарт предоставляет возможность для реали-
зации алгоритмов определения как собственного 
местоположения, так и местоположения других 

сетевых узлов. В [4] показано, что новые профи-
ли стандарта 802.15.4a могут использоваться в 
каналах передачи информационно-управляющих 
потоков наземных роботехнических комплексов. 
В 2011 г. была утверждена последняя версия 
стандарта IEEE 802.15.4, которая объединяет в 
себе профили IEEE 802.15.4а и 802.15.4 от 
2006 г.  

Стандарт IEEE 802.15.4a профиль CSS явля-
ется одним из первых стандартов, в котором ре-
гламентируется использование метода расшире-
ния спектра импульсами с линейной частотной 
модуляцией (ЛЧМ). Следует отметить, что в 
описании стандарта IEEE 802.15.4a отсутствуют 
сведения о влиянии многолучевого распростра-
нения и доплеровского смещения частоты на 
функционирование профиля CSS. 

Цель работы – исследование эффективно-
сти функционирования профиля CSS стандарта 
IEEE 802.15.4a в условиях многолучевого рас-
пространения и доплеровского смещения часто-
ты. 

Особенности использования профиля 
CSS. В профиле CSS стандарта IEEE 802.15.4a 
используется метод расширения спектра ЛЧМ 
импульсами, которые имеют длительность, рав-
ную 1875.1импТ  мкс, и коэффициент модуля-
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ции частоты, равный 12103158.7  с-2, вслед-
ствие чего база сигнала равна 3.102  импТB  . 
Согласно этому стандарту набор из 4-х ЛЧМ 
импульсов образует ЛЧМ символ. Всего воз-
можны четыре варианта ЛЧМ импульсов, кото-
рые получаются путем вариации законов изме-
нения частоты: возрастающей или убывающей, и 
двух частотных полос. В ЛЧМ символе опреде-
лено четыре закона изменения частоты (рисунок 
1), составленные по критерию минимума коэф-
фициента взаимной корреляции между символа-
ми. Для минимизации коэффициента взаимной 
корреляции разработчики стандарта дополни-
тельно ввели временные паузы между ЛЧМ сим-
волами.  

 
Рисунок 1 – Варианты законов изменения частоты 

ЛЧМ символов в стандарте IEEE 802.15.4а 

Временные паузы задаются параметром m , где 

4,1m , который определяет временной сдвиг 
четных ЛЧМ символов. 

Математическое представление непрерыв-
ного видеосигнала во временной области, по-
строенного из ЛЧМ символов с учетом времен-
ных пауз, описывается следующим выражени-
ем [3]: 
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где n  – порядковый номер ЛЧМ символа, m  – 
номер закона изменения частоты ЛЧМ символа, 

4,1k  – номер ЛЧМ импульса в составе ЛЧМ 
символа, kn,с  – фаза информационного символа, 

mk ,  – центральная частота ЛЧМ импульса, 

mk ,  – определяет закон изменения частоты 
внутри ЛЧМ импульса,   – коэффициент скруг-
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– время начала ЛЧМ импульса. Все значения 
параметров mk , , mk , , m ,   определены в [3]. 

Согласно профилю CSS входной поток дво-
ичных данных с помощью демультиплексора 
(DMX) разбивается на два потока: синфазный (I) 
и квадратурный (Q) (рисунок 2).  

 
Рисунок 2 – Функциональная схема передающего 

тракта 
В каждом потоке осуществляется помехоустой-
чивое кодирование. В профиле CSS в качестве 
вида помехоустойчивого кодирования использу-
ется биортогональное кодирование (БК). В про-
филе CSS биортогональное кодирование реали-
зовано для двух кодовых скоростей: 3/4 – для 
скорости передачи данных 1 Мбит/с и 3/16 – для 
скорости 250 кбит/с. Кодирование осуществля-
ется путем замены последовательности двоич-
ных данных nb  (символов данных) соответ-
ствующим кодовым символом из ансамбля 
биортогональных сигналов nB  [3]. Например, 
для кодовой скорости 3/4 символ данных можно 
представить как   3,13  iinn bb , а соответству-
ющее кодовое слово – как   4,14  kknn BB  (таб-
лица 1). Дополнительно для скорости передачи 
данных 250 кбит/с выполняется блочное пере-
межение (П). 
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Таблица 1 – Биортогональное кодирование 
для кодовой скорости 3/4 

Символ 
данных nb  

Кодовый 
символ nB  

0 0 0 1 1 1 1 
0 0 1 1 -1 1 -1 
0 1 0 1 1 -1 -1 
0 1 1 1 -1 -1 1 
1 0 0 -1 -1 -1 -1 
1 0 1 -1 1 -1 1 
1 1 0 -1 -1 1 1 
1 1 1 -1 1 1 -1 

Далее, кодовые символы nIB  и 
nQB  поступают 

на квадратурный и синфазный вход фазового 
модулятора (ФМ). В качестве модуляции ис-
пользуется квадратурная фазовая манипуляция c 
дальнейшим дифференциальным кодированием. 
Дифференциальное кодирование осуществляется 
по следующему закону 

  2mod)( ,1,, knknkn  cc  при начальном зна-
чении кодера равном 4/,0 kc , где )mod(  – 
операция вычисления остатка, 

 4/3,4/,4/,4/3,  kn . Далее, осу-
ществляется модуляция ЛЧМ импульсов по за-
кону (1). 

При описании стандарта IEEE 802.15.4a от-
сутствуют сведения по построению приемного 
тракта для профиля CSS. В соответствии с реко-
мендацией, приведенной в [5], приемный тракт 
состоит из банка фильтров (БФ) и блока демоду-
ляции и декодирования (БДД) (рисунок 3). Банк 
фильтров, описанный в [6], состоит из 4-х филь-
тров с импульсными характеристиками )(, th mk , 
соответствующими ЛЧМ импульсам в составе 
ЛЧМ символа. Блок стробирования осуществля-
ет фиксирование значений откликов согласован-
ных фильтров в моменты времени окончания 
ЛЧМ импульсов.  

 
Рисунок 3 – Функциональная схема приемного 

тракта 

Блок демодуляции и декодирования осуществля-
ет операции, связанные с дифференциальным 
декодированием, фазовой демодуляцией (ФД), 
деперемежением (Д) и биортогональным деко-
дированием (БД) сигнала.  

Описание моделируемого канала связи. 
При разработке и исследовании БСПД, работа-
ющих в условия многолучевого распростране-
ния, обычно ограничиваются рассмотрением мо-
делей с дискретным многолучевым распростра-
нением [7]. Видеосигнал на выходе модели ка-
нала связи (КС) с дискретным многолучевым 
распространением можно записать в виде:  

   l

L

l
l tsthtr  

1
,)( , (2) 

где L – число лучей в КС,  ts  – переданный 
видеосигнал,  ,th  – комплексная импульсная 
характеристика КС, l  – задержка распростра-
нения для l -го луча. Обычно [7] импульсная ха-
рактеристика КС определяется как 

     l

L

l
ll tjth   

1
exp, , (3) 

где lll f   02  – фазовый множитель, 0f  – 
частота несущего колебания, l  – множитель 
ослабления принимаемого сигнала по l -му лучу. 
Фазовый множитель l  характеризует смещение 
фазы, обусловленной задержкой l -го луча при 
распространении и изменением фазы l  в КС. 
Значения фазы l моделируются как случайный 
гауссовский процесс с нулевым средним, а оги-
бающая  ,th  в любой момент времени рас-
пределена по релеевскому закону распределе-
ния [7].  

Для анализа влияния многолучевого распро-
странения в диапазоне частот 2.4 ГГц, в котором 
функционирует профиль CSS, в [8] рекоменду-
ется использовать модель JTC94 [9]. Модель 
JTC94 используется при оценке характеристик 
распространения радиоволн для БСПД, работа-
ющих как внутри помещений, так и снаружи. 
Дальнейший анализ будет произведён только 
для условий, характерных многолучевому рас-
пространению внутри помещений. В модели 
JTC94 приведены параметры l  и l , характе-
ризующие многолучевое распространение внут-
ри различных помещений: жилые дома, служеб-
ные помещения, промышленные здания. Для 
каждого вида помещений определено три раз-
личных типа, параметры которых отражены в 
таблице 2.  
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Таблица 2 – Параметры импульсной  
характеристики для различных видов помещений 

Вид 
помещения Тип L   , мкс 

Жилые дома 
А 3 0.1 
В 8 0.35 
С 7 0.75 

Офисные  
помещения 

А 3 0.1 
В 6 0.7 
С 8 2.375 

Промышленные 
здания 

А 5 0.2 
В 7 0.75 
С 8 2.675 

Параметр   – расширение задержки, которое 
определяется как интервал времени между пер-
вым и последним лучом. 

Влияние доплеровского смещения частоты 
на передаваемый видеосигнал )(ts  описывается 
выражением 

 tftrts доп2exp)()(  , (4) 

где  cos0

c
vf

fдоп   – доплеровское смещение 

частоты, v  – скорость перемещения сетевого 
узла, c  – скорость света,   – угол между 
направлением перемещения и направлением на 
передающую антенну. 

Экспериментальная часть. Для оценки 
эффективности функционирования профиля CSS 
в условиях многолучевого распространения и 
доплеровского смещения частоты осуществлено 
имитационное моделирование для КС со скоро-
стью передачи данных 250 кбит/с. Объем двоич-
ных данных, подаваемых на вход имитационной 
модели, составлял 710  бит. Моделирование про-
водилось при условии идеальной тактовой син-
хронизации между приемным и передающим 
трактом. 

Проверка адекватности предложенной моде-
ли проводилась методом сравнения теоретиче-
ской [3] и экспериментальной зависимостей ве-
роятности битовой ошибки ( оР ) от отношения 
сигнал-шум ( q ) для канала связи при отсутствии 
многолучевого распространения и доплеровско-
го смещения частоты. Для диапазона вероятно-
стей битовой ошибки 53 1010    отклонения 
экспериментальной зависимости от теоретиче-
ской не превышали 3.0  дБ для всех законов из-
менения частоты в ЛЧМ символе. Имитационная 
модель обеспечивала вероятность битовой 
ошибки 510оР при 5q  дБ. 

Методом имитационного моделирования 
для первого закона изменения частоты в ЛЧМ 
символе получены зависимости вероятности би-
товой ошибки от отношения сигнал-шум, отра-

жающие влияние многолучевого распростране-
ния для различных видов помещений (рису-
нок 4). При этом приемный тракт настроен на 
обработку переданного сигнала, обладающего 
минимальной задержкой распространения. 

Из анализа зависимостей, показанных на ри-
сунке 4, следует, что многолучевое распростра-
нение оказывает сильное влияние на функцио-
нирование профиля CSS для всех видов поме-
щений. При 2q дБ значения вероятности бито-
вой ошибки для различных видов помещений 
изменяются в широких пределах от 3108.0   до 

1108.0  .  

 
а 

 
б 

 
в 

Рисунок 4 – Зависимость вероятности битовой 
ошибки от отношения сигнал-шум в условиях 

многолучевого распространения внутри жилых 
домов (а), офисных помещений (б),  

промышленных зданий (в) 
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При функционировании в КС, характерном для 
офисных помещений типа С, профиль CSS обла-
дает низкой помехоустойчивостью по сравне-
нию с другими видами КС, поскольку огибаю-
щая  ,th  такого КС имеет наименьшую ско-
рость спада и импT . 

Из-за влияния многолучевого распростране-
ния энергетический потенциал профиля CSS 
уменьшается до -8.5 дБ и 4 дБ при 05.0оР  для 
промышленных зданий типа А и офисных по-
мещений типа С соответственно. Для снижения 
влияния многолучевого распространения на 
функционирование профиля CSS в приемном 
тракте необходимо использовать схему много-
лучевого разнесения [10].  

Исследование влияния доплеровского сме-
щения частоты на функционирование профиля 
CSS проводилось для частоты несущего колеба-
ния равной 4.20 f  ГГц, углом 0 при скоро-
сти перемещения сетевого узла до 200 км/ч. На 
рисунке 5 приведена зависимость требуемого 
отношения сигнал-шум от скорости перемеще-
ния сетевого узла при 410 oP . 

Из анализа рисунка 5 следует, что доплеров-
ское смещение частоты не оказывает существен-
ного влияния на функционирование профиля 
CSS. При варьировании скорости перемещения 
сетевого узла от 0 до 200 км/ч изменение q  яв-
ляется незначительным и составляет не более 
0.05 дБ, что говорит об устойчивости профиля 
CSS к доплеровскому смещению частоты. 

 
Рисунок 5 – Зависимость отношения сигнал-шум 

от скорости перемещения сетевого узла 

Заключение. Проведенные исследования 
профиля CSS стандарта IEEE 802.15.4а показали, 
что используемая схема приемного тракта обла-
дает низкой эффективностью при функциониро-
вании в многолучевых каналах связи. Для по-
вышения эффективности в данном случае в при-

емном тракте необходимо наличие схемы мно-
голучевого разнесения. 

При исследовании влияния доплеровского 
смещения частоты на функционирование про-
филя CSS было показано, что для скорости пе-
ремещения сетевого узла до 200 км/ч отношение 
сигнал-шум увеличивается не более чем на 
0.05 дБ при вероятности битовой ошибки 

410 oP . 
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УДК 621.396.96:621.391.828 

С.И. Гусев 
ОЦЕНИВАНИЕ ПАРАМЕТРОВ СИГНАЛА 

МЕТОДОМ МАКСИМАЛЬНОГО ПРАВДОПОДОБИЯ  
НА ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНЫХ ВЫБОРКАХ НАБЛЮДАЕМЫХ ДАННЫХ 

Решается задача определения значений параметров, характеризующих 
пространственную структуру (ПС) радиосистемы, как задача статистиче-
ского оценивания совместно с обнаружением полезного сигнала на основе 
данных, полученных в результате последовательных выборок наблюдаемого 
поля. 

Ключевые слова: пространственно-временная обработка сигналов, 
статистическое оценивание, оптимальные пространственные структуры, 
последовательные выборки. 

Введение. Общий подход к решению задачи 
оптимизации ПС антенных систем изложен в 
работе [1], в которой проводится синтез алго-
ритма вычисления максимально правдоподобной 
оценки пространственных координат  элементов  
антенной  системы   SMmxm  ,...,1,X  при 
обнаружении  сигналов на фоне помех. Непре-
рывное по пространству  поле может быть ап-
проксимировано функциональным рядом, коэф-
фициентами в котором являются M  простран-
ственных отсчетов комплексных огибающих с 
координатами  mr : 
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где  ...m – ортонормированные функции при 
пространственной дискретизации поля, 
   mk
m

k rss  ,    mk
m

k rvv   – отсчет комплексной 
огибающей наблюдаемых  полей  сигнала и по-
мехи, представленных в дискретном времени, 

Kk ,..,1  – номер отсчета во времени. При этом 
к пространственному отсчету поля добавляются 
собственные шумы системы обработки  сигна-
лов:   
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где  m
k – отсчет комплексных огибающих не-

коррелированных гауссовских шумов с диспер-

сией  






2m
kD M . Решаемая задача состоит  

в определении параметра обнаружения сигнала 
 1;0  совместно с вычислением оценок X̂  

координат пространственных отсчетов наблюда-

емого поля, задающих  ПС радиосистемы.  
Для обнаружения сигнала при наличии не-

известных неинформационных параметров в 
наблюдаемом процессе разработаны различные 
методы [1-3]. 

Использование всех пространственных от-
счетов наблюдаемого поля из области S  не в 
полной мере соответствует реальной ситуации, 
так как параметры ПС не являются параметрами 
наблюдаемых сигналов. Устранить это противо-
речие возможно при представлении наблюдений 
в виде последовательных выборок, в каждой из 
которых возможна реализация другой ПС [4]. 
Принцип последовательных выборок позволяет 
обосновать тестирование функции правдоподо-
бия для различных ПС, определяя, таким обра-
зом, оптимальную ПС [4-7]. 

Цель работы. В статье решается проблема 
анализа эффективности оценивания параметров 
сигнала в задаче оптимизации ПС радиосистемы 
пространственно-временной обработки сигналов 
на основе анализа последовательных выборок 
наблюдаемых данных при оптимальном обнару-
жении сигнала на фоне пространственно сосре-
доточенных помех с помощью реконфигурируе-
мой антенной системы [8-13].  

Постановка задачи. Пусть наблюдается K  
последовательных выборок, каждая из которых 
состоит из N  отсчетов во времени реализаций 
наблюдаемого процесса. Полагаем, что каждой 
выборке поставлено в соответствие одно из зна-
чений оцениваемого параметра. Наблюдаемый 
процесс inY  представляет собой сумму гауссов-
ского шума in  с независимыми значениями и 
дисперсией D  и полезного сигнала  inS , па-

раметр которого равен m . 
При таких условиях оценивание методом 
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максимального правдоподобия представляет со-
бой вычисление отношения правдоподобия для 
каждой из выборок в отдельности при соответ-
ствующем значении параметра. 

Модель системы и алгоритм обработки 
сигнала. Рассмотрим пример оценивания посто-
янного значения полезного сигнала 

NiS im ,...,1,  . Логарифм отношения прав-
доподобия для этого случая имеет вид:  
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Последовательность значений n  задается на 
равномерной сетке в диапазоне  maxmin ,   с 

шагом 
K

minmax 
 . На рисунках 1, а – в 

приведены реализации зависимости   nz  , по-
лученные при ,4,2,1 max  mN

1000,0min  K , nmmn ,,1  ,  для различ-
ных значений отношения сигнал-шум 

Dq m . 

 
Рисунок 1, а 

 
Рисунок 1, б 

 
Рисунок 1, в 

Если полезный сигнал присутствует только в 
одной из последовательных выборок, которая 
соответствует истинному значению параметра 









nm
nm

mn ,0
,1

, то зависимости  nz   имеют 

вид, показанные на рисунках 2, а – в. 

 
Рисунок 2, а 

 
Рисунок 2, б 
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Рисунок 2, в 

Необходимо отметить, что наличие сигнала 
только в одной выборке соответствует гипотети-
ческому случаю, который введен для теоретиче-
ского анализа на последовательных выборках. 
При этом не учитывается факт возможного при-
сутствия полезного сигнала в нескольких или во 
всех других 1K  выборках. В практических 
задачах сигнал присутствует во всех выборках, 
однако значение его параметра неизвестно.  

На рисунке 3, а приведены значения диспер-
сии D  ошибки оценивания m ˆ  и смеще-
ния оценки m , полученные моделированием 

для случая присутствия сигнала во всех 410K  
выборках, а на рисунке 3, б – аналогичные дан-
ные для случая присутствия сигнала только в 
одной выборке. 

 
Рисунок 3, а 

 
Рисунок 3, б 

Графики рисунков 1, 2 имеют характерную 
неравномерность, которая вызвана некоррелиро-

ванностью шумов в различных выборках и явля-
ется источником ошибки оценивания неизвест-
ного параметра. Вместе с тем степень неравно-
мерности не может быть уменьшена путем уве-
личения количества выборок K , что позволяет 
сделать вывод о несостоятельности используе-
мой оценки. Аналогичный результат получен в 
спектральном анализе при использовании пери-
одограммной оценки. В области спектрального 
анализа для получения состоятельных оценок 
широко используются различные методы сгла-
живания. Применим сглаживание графиков ри-
сунков 1, а – в с помощью прямоугольного окна 
шириной W .  Получаемые при 410 KM , 

20q  дисперсия ошибки и смещение оценки 
приведены на рисунке 3, в. 

 
Рисунок 3, в 

Можно отметить монотонное уменьшение 
дисперсии ошибки оценивания при увеличении 
ширины окна. Вместе с тем смещение оценки 
немонотонно зависит от ширины окна: сначала 
увеличение ширины окна приводит к уменьше-
нию флюктуационного фактора смещения, а за-
тем начинает заметно влиять асимметрия  nz  , 
вызванная окном.  В результате имеется некото-
рое оптимальное значение  ширины окна 

100W , при котором абсолютное смещение 
оценки минимально. 

Оценим предельные значения погрешностей 
оценивания на последовательных выборках ме-
тодом, аналогичным  используемому при выводе 
границ Рао - Крамера.  

Вследствие несмещенности максимально 

правдоподобной оценки     mm dYYwY  
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Аналогично справедливо тождество и для друго-
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Использовав свойство нормировки плотно-
стей распределения вероятностей (ПРВ), запи-
шем второе слагаемое в (2): 

   



dYYw m/ . 

Вычтем  уравнение (1) из (2), перенесем   
в правую часть и поделим на  : 
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Преобразуем полученное выражение для ис-
пользования неравенства Коши - Буняковского: 
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В результате запишем неравенство Коши - 
Буняковского: 
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После преобразований получаем верхнюю 
границу дисперсии ошибки оценивания: 
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Преобразуем подынтегральное выражение в 
формуле (3) для вычисления дисперсии ошибки: 
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Рассмотрим пример для случая детермини-
рованного сигнала ijijij nsy  , где 

KkNi ,..,1,,..,1  , ijn  – независимые отсчеты 
гауссовского шума с дисперсией D . Запишем 
выражение для гауссовской ПРВ при последова-
тельных выборках: 
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K – количество последовательных выборок, N – 
число отсчетов в одной выборке. 

Найдем первое слагаемое в подынтеграль-
ном выражении (3): 
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Найдем интеграл в выражении для дисперсии 
ошибки (3): 
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Таким образом, получим выражение для 
нижней границы дисперсии ошибки оценивания: 
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Рассмотрим случай оценивания детермини-
рованного постоянного сигнала 

NiS mim ,...,1,   по наблюдаемым последова-
тельным выборкам inmmninY  , где m – 
истинное значение параметра. Нижняя граница 
дисперсии ошибки оценивания сигнала получа-
ется конкретизацией для рассматриваемого слу-
чая  nm  соотношения (4):  
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Данная граница как функция   имеет мак-
симум maxminD  при некотором значении 

max . На рисунках 4, а, б приведены нор-

мированные зависимости  ,max q
m
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Рисунок 4, а 

 
Рисунок 4, б 

При mn  , 0  получаем:  
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0maxmin , 

что совпадает с границей Рао - Крамера при оце-
нивании по одной выборке объемом N . 

Сравнивая данные рисунка 3, б и рисунков 
4, а, б, можно установить, что выполняется со-
отношение maxminDD  , что обосновывает ис-
пользование maxminD  в качестве нижней грани-
цы дисперсии ошибки оценивания. 

Для случая использования последователь-
ных выборок методом статистического модели-
рования рассчитана зависимость дисперсии 
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21
 ошибки оценивания параметра 

сигнала  ˆ
mi  от величины   (рису-

нок 5), где M  – число опытов в статистическом 
эксперименте. При малых значениях   диспер-
сия ошибки оценивания совпадает с границей 
Рао - Крамера.  В качестве статистики использу-
ется логарифм отношения правдоподобия 

(ЛОП):    
 0

lnln
Yw
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m


 . Для рассматривае-

мого случая 1N  ЛОП равен: 
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Рисунок 5 

Заключение. Таким образом, при сравнении 
данных расчета D  и ,)( 2

maxmin mqD   установ-
лено, что выполняется соотношение 

maxminDD  , что обосновывает использование 

maxminD  в качестве нижней границы дисперсии 
ошибки оценивания. 

Для случая использования последователь-
ных выборок методом статистического модели-
рования рассчитана зависимость дисперсии 
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M

i
iMD
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21  ошибки оценивания параметра 

сигнала  ˆ
mi  от величины  , где M  – 

число опытов в статистическом эксперименте. 
При малых значениях   дисперсия ошибки 
оценивания совпадает с границей Рао - Крамера.   

В результате исследований определена эф-
фективность оценивания параметров сигнала в 
задаче оптимизации ПС радиосистемы помехо-
устойчивой пространственно-временной обра-
ботки сигналов на основе анализа последова-
тельных выборок наблюдаемых данных. 
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УДК 621.391 

А.В. Левитин 
МЕТОД ГЛАВНЫХ КОМПОНЕНТ В ЗАДАЧЕ ЛИНЕЙНОГО  

ВЫДЕЛЕНИЯ СИГНАЛА НА ФОНЕ ПОМЕХИ И ШУМА 

Рассмотрен метод построения линейных операторов, выделяющих ква-
зидетерминированные полезные сигналы из их аддитивной смеси с квазиде-
терминированными помехами и широкополосным шумом, основанный на 
формировании сигнального и помехового линейных подпространств методом 
главных компонент. Приводится иллюстративный пример, в котором при 
переходе от оценок максимального правдоподобия, вычисленных симплекс-
ным поиском,  к линейным оценкам относительная энергия ошибки выделе-
ния сигнала увеличивается с 1,01 % до 1,24 %, тогда как время вычислений 
уменьшается более чем в 10 000 раз.  

Ключевые слова: выделение сигнала, метод главных компонент. 
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Введение. Выделение полезного сигнала на 
фоне помех различной природы является одной 
из центральных задач обработки измерительных 
данных во многих прикладных областях [1]. 
Особенную актуальность имеют эффективные и 
быстрые методы решения этой задачи, допуска-
ющие реализацию в мобильных измерительных 
системах [2, 3]. К этой группе методов есте-
ственно отнести  линейные  процедуры обработ-
ки сигналов.  

Цель работы. Предлагается метод форми-
рования линейных операторов, позволяющих 
осуществлять выделение полезного сигнала, из-
вестного с точностью до некоторого набора па-
раметров, из аддитивной смеси с помехой, име-
ющей такое же описание, и широкополосным 
шумом неизвестной интенсивности.  

Постановка задачи. Пусть наблюдения ве-
дутся в дискретные моменты времени niti ,1,   
и имеют вид: 
             )(),(),()( iyixii tptytxtz  θθ ,           (1) 

где Rtx xi ),( θ  – значение полезного сигнала в 
i -й момент времени, xθ  – вектор неизвестных 
параметров полезного сигнала;  Rty yi ),( θ  – 
значение помехи  в i -й момент времени, yθ  – 
вектор неизвестных параметров помехи; )( itp  – 
значение шумовой составляющей, представля-
ющей собой центрированную случайную после-
довательность типа белого шума с неизвестной 
дисперсией. Векторы параметров полезного сиг-
нала и помехи принадлежат известным множе-
ствам  x , y  их возможных значений: 

            yyxx  θθ , .                        (2) 

Необходимо из имеющейся совокупности 
наблюдений   (1)   выделить    полезный    сигнал 

),( xitx θ . 
Описанная задача оказывается некорректно 

поставленной при близости свойств полезного 
сигнала и помехи. В таком случае полезный сиг-
нал и помеха не могут быть разделены без ис-
пользования дополнительной информации. Здесь 
мы предполагаем, что характер сигнала и поме-
хи допускает их разделение с приемлемой точ-
ностью. 

Традиционный подход к решению задачи. 
При отсутствии ограничений на вычислитель-
ную сложность используемых алгоритмов по-
ставленную задачу обычно пытаются решить 
нелинейным методом наименьших квадратов 
(НМНК) [4]: 
                     ),ˆ,()(ˆ xii txtx θ                               (3) 

2

1
]),(),()([minargˆ,ˆ  





n

i
yixiiyx tytxtz

yy
xx

θθθθ
θ
θ

.  (4) 

Здесь )(ˆ itx  – выделенный сигнал, yx θθ ˆ,ˆ  – оцен-
ки неизвестных параметров сигнала и помехи.  

Так как оценки (4) аналитически могут быть 
получены лишь в простых ситуациях, то для их 
поиска в общем случае прибегают к численным 
методам глобальной минимизации функции 
многих переменных при наличии ограничений. 
Эти методы сложны и не всегда приводят к нуж-
ному результату, поскольку вычислительная за-
дача глобальной минимизации достаточно труд-
на и в общем случае еще не решена. Таким обра-
зом, при ограниченности имеющихся вычисли-
тельных ресурсов от использования  НМНК  в 
нашей задаче целесообразно отказаться. 

Линеаризация задачи методом главных 
компонент (МГК) . Для построения линейного 
метода выделения сигнала заменим нелинейную 
модель наблюдений (1) соответствующим ли-
нейным соотношением, используя МГК [5], реа-
лизующий принцип оптимальной аппроксима-
ции заданного множества векторов множеством 
их проекций на линейное подпространство нуж-
ной размерности. 

Запишем модель наблюдений в векторной 
форме: 
                     pθyθxz  )()( yx ,                       (5) 

где               Т
ntztztz ))(),...,(),(( 21z , 

             Т
xnxxx txtxtx )),(),...,,(),,(()( 21 θθθθx  , 

   Т
ynyyy tytyty )),(),...,,(),,(()( 21 θθθθy  , 

             Т
ntptptp ))(),...,(),(( 21p , 

Т – символ транспонирования.  
Заменим множества возможных значений 

векторов xθ  и yθ  сетками, т.е. конечными мно-

жествами векторов xx Njj ,1),( θ  и 

yy Nll ,1),( θ . Предполагается, что такая дис-
кретизация осуществима и при достаточно 
большом числе узлов ( nN y  , nN x  ) не 
приведет к существенной потере информации о 
моделируемых сигналах. Количество узлов мо-
жет считаться достаточным, если при дальней-
шем увеличении их числа главные компоненты 
множества образцов, вычисляемые ниже, прак-
тически не изменяются. 

Построим теперь последовательности воз-
можных значений вектора полезного сигнала и 
вектора помехи: 
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  xxj Njj ,1)),((  θxx ,  yyl Nll ,1)),((  θyy . 

Проведем нормировку полученных векторов:  

xjjj Nj ,1||,||/  xxx , ylll Nl ,1||,||/  yyy  

( ||||  – евклидова норма вектора) и путем исклю-
чения повторений образуем из них множества, 
которые будем называть наборами образцов по-
лезного сигнала и помехи:  
                    xj Nj ,1, x ,  yl Nl ,1, y ,              (6) 
где  xN и yN  – число образцов сигнала и помехи 
соответственно, nN y   и nN x  .   

Построим ортонормированный базис полез-
ного сигнала },...,,{ 21 naaa , образованный глав-
ными компонентами множества его образцов. 
Главные компоненты могут быть найдены с по-
мощью следующей итерационной процедуры. 

1. Ищется первая главная компонента как 
решение задачи минимизации: 

              


xN

k
kk

1

2
1111 ||),(||minarg

1

xaaxa
a

,            (7) 

где ),( 1 kxa – скалярное произведение векторов. 
Если решений несколько, то выбирается одно из 
них. Первая главная компонента задает прямую 
в nR , сумма квадратов расстояний от которой до 
образцов сигнала является наименьшей. 

2. Из каждого образца вычитается его про-
екция на первую главную компоненту: 
               xkkk Nk ,1),,( 11

1  xaaxx ,                (8) 

где 1
kx  – составляющая k-го образца сигнала, 

ортогональная первой главной компоненте 1a . 
3. Ищется вторая главная компонента как 

решение задачи минимизации: 

              


xN

k
kk

1

21
22

1

12 ||),(||minarg
2

xaaxa
a

.          (9) 

Если решений несколько, то выбирается од-
но из них. 

Очевидно, 0),( 21 aa , а оба вектора –  21,aa  
формируют двухмерное подпространство (плос-
кость)  пространства nR , сумма квадратов рас-
стояний от которого до образцов сигнала являет-
ся наименьшей.  

4. Из каждой составляющей (8) образца сиг-
нала вычитается ее проекция на вторую главную 
компоненту: 
               xkkk Nk ,1),,( 1

22
12  xaaxx .            (10) 

Далее аналогичным образом вычисляются 
следующие (n – 3) вектора ортонормированного 
базиса, а последний вектор базиса – na  вычисля-
ется просто из условия ортогональности уже 

имеющимся базисным направлениям. 
Построенный базис обладает следующим 

важным свойством: 
                      :nmx   

       min,||||1)(
1

2

1
 

 

x xN

k

m

j
jkjk

x
xx N

mH ax   (11) 

где )( xx mH  – средний квадрат нормы ошибки 
линеаризации образцов полезного сигнала с ис-
пользованием построенного базиса, 

),( kjkj xa  – коэффициенты разложения век-
тора kx  в базисе, а xm  – число первых удержи-
ваемых компонент разложения в базисе. 

Соотношение (11) говорит о том, что среди 
всех возможных xm -мерных подпространств 
пространства nR  в подпространстве, образован-
ном векторами },...,,{ 21 xmaaa , образцы полезно-
го сигнала представляются с наименьшим сред-
ним квадратом нормы отклонений от истинных 
значений. 

Базис полезного сигнала с такими же свой-
ствами может быть получен и с помощью сингу-
лярного разложения матрицы образцов сигнала 
(SVD-разложения) [6]: 

                           ТVΣUX  ,                          (12) 
где Т

N x
,...,, )( 21 xxxX  – матрица образцов сигна-

ла размером nN x  ; U  – ортогональная  матри-
ца размером xx NN  ; Σ  – диагональная матри-
ца  размером nN x  , на главной диагонали ко-
торой расположены сингулярные числа матрицы 
X ; V – ортогональная матрица размером nn , 
столбцы которой и образуют векторы главных 
компонент множества образцов полезного сиг-
нала. 

Аналогично строится и оптимальный орто-
нормированный базис },...,,{ 21 nbbb  помехи. 

Теперь можно сформировать модель наблю-
дений, оптимально линеаризующую модель (5): 

                     pbaz 


yx m

j
jjy

m

j
jjx cc

11
,              (13) 

где jxc , xmj ,1 , 
jyc , ymj ,1  – параметры по-

лезного сигнала и помехи в линейной модели 
наблюдений, которые будем считать неизвест-
ными.  

Вопрос выбора размерностей xm  и ym  сиг-
нального и помехового линейных подпро-
странств должен решаться особенно тщательно в 
каждом конкретном случае, так как при увели-
чении размерности подпространств, с одной сто-
роны, увеличивается точность представления 
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сигнала и помехи, а с другой –  во-первых, про-
исходит взаимное проникновение  сигнальных и 
помеховых составляющих в «чужие» подпро-
странства и, во-вторых, оба подпространства 
становятся более зашумленными (увеличивается 
доля шума p, попадающая в эти подпростран-
ства). 

Линейное выделение полезного сигнала. 
Построение линейного оператора,  выделяющего 
полезный сигнал из наблюдений (13), выполня-
ется по известной схеме [7]. Запишем модель 
наблюдений в векторно-матричной форме: 
                        pcBcAz  yx ,                     (14) 

где Т
mx

),...,,( 21 aaaA  , Т
my

),...,,( 21 bbbB  – 
матрицы, строками которых являются векторы 
соответствующих ортонормированных базисов,  

Т
mxxxx x

ccc ),...,,( 21c ,   Т
myyyy

x
ccc ),...,,(

21
c  – 

векторы неизвестных параметров сигнала и по-
мехи.  

Объединяя теперь неизвестные параметры 
сигнала и помехи в один вектор, приходим к 
классической задаче линейного оценивания: 
                               pcQz  ,                           (15) 
где ТТ

y
Т

x ),( ccc   – вектор-столбец неизвестных 
параметров модели наблюдений, )¦( BAQ   – 
блочная матрица наблюдений. 

Так как число неизвестных параметров мо-
дели наблюдений, как правило, оказывается 
меньше размерности вектора z, то несмещенные 
оценки параметров с наименьшей дисперсией 
ошибки оценивания в наших условиях могут 
быть получены методом наименьших квадратов:  
                         zQQQc ТТ 1)(ˆ  ,                     (16) 
где ĉ  – оценка вектора неизвестных параметров 
модели. 

Число обусловленности матрицы QQТ : 
||)(|||||| 1 QQQQ ТТq , где ||||   – спектральная 

норма матрицы, может служить индикатором 
корректности решаемой задачи [7], т.е. опреде-
лять возможность адекватного разделения сиг-
нала и помехи. 

Выделение полезного сигнала осуществля-
ется по формуле: 
                                  ,ˆˆ xcAx                              (17) 
где x̂  – выделенный полезный сигнал, cRc ˆˆ x  – 
вектор оценок параметров сигнала, содержащих-
ся в векторе ĉ . )( O¦IR  – блочная матрица, в 
которой I – единичная матрица размером 

xx mm  , O – матрица с нулевыми элементами 
размером yy mm  .  

Таким образом, выделенный сигнал оказы-
вается связанным с наблюдаемым сигналом со-
отношением: 
                                   ,ˆ zFx                               (18) 
где ТТ QQ)(QRAF 1  – искомый линейный 
оператор выделения полезного сигнала из 
наблюдений. 

Нетрудно показать, что ковариационная 
матрица ошибки выделения сигнала при условии 
истинности модели (14) будет иметь вид [7]: 
        ТТТ

p ARQ)(QRAK x
12

ˆ
 ,          (19) 

где 2
p  – дисперсия белого шума ip . 

Иллюстративный пример. Пусть полезный 
сигнал имеет форму колоколообразного импуль-
са, описываемого соотношением:  

         

2

2

25
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 x

i tt

xxi etx θ , iti  , 50,1i ,     (20) 
где  Rx  1  – неизвестная амплитуда импульса, 

]10;4[2 x  – параметр с известными граничны-
ми значениями, определяющий длительность 
импульса. 

Помеха представляет собой гармонический 
сигнал с неизвестными параметрами. Заданы 
только границы ее частоты: 
  )sin(),(

321 yiyyyi tty θ , iti  , 50,1i , (21) 

где 
1y ,

3y  – неизвестные амплитуда и фаза по-

мехи, ]1;5,0[
2
 y  – частота помехи. 

В качестве шума использовалась последова-
тельность );0()( 2

pi Ntp  . 
Параметр амплитуды в модели сигнала и 

помехи определяет лишь их масштаб и не изме-
няет нормированные образцы, являющиеся об-
разцами формы сигналов, поэтому при построе-
нии сетки его значения могут быть любыми 
ненулевыми значениями. В нашем примере па-
раметр амплитуды сигнала и помехи при форми-
ровании образцов имел единичное значение. 

Для формирования образцов полезного сиг-
нала использовалась следующая сетка вектора 
параметров: 

           ))1(
99
64;1()(  jjxθ ,  100,1j .       (22) 

Образцы помехи вычислялись на сетке: 
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Всего для построения оптимальных базисов 
было использовано 100xN  образцов полезно-
го сигнала и 00010yN  образцов помехи. 

 
Рисунок 1 – Первые три компоненты базиса 

полезного сигнала: 1 – ia1 , 2 – ia2 , 3 – ia3  

Базисы сигнала и помехи находились с по-
мощью сингулярного разложения (12). На ри-
сунках 1 и 2 представлены первые три компо-
ненты каждого базиса. 

 
Рисунок 2 – Первые три компоненты базиса 

помехи: 1 – ib1 , 2 – ib2 , 3 – ib3  

Размерности сигнального и помехового под-
пространств выбирались с учетом заданной ве-
личины среднего квадрата нормы ошибки лине-
аризации (11) для множеств образцов: 2xm  
при 31020,1)2( xH  и 12ym  при 

31082,0)12( yH . Такие размерности подпро-
странств обеспечивают, как видим, среднюю 
энергию ошибок линеаризации образцов при-
близительно на уровне  0,1 %  от их энергии. 

На рисунке 3 представлена реализация 
наблюдаемого сигнала, имеющего вид: 

   )()36,0sin(1010)(

2
25

5
ii

tt

i tptetz
i








 


,   (24) 

где )4;0()( Ntp i  , iti  . 

 
Рисунок 3 – Реализация наблюдаемого 

сигнала  )( itz  
На рисунке 4 изображены полезный сигнал 

и  результат его выделения из наблюдений (24). 
Представляет интерес и вид выделенной помехи, 
параметры которой в линейной модели оцени-
ваются совместно с параметрами полезного сиг-
нала. На рисунке 5 изображены помеха и резуль-
тат ее выделения с помощью соотношения, ана-
логичного соотношению (17).  

 
Рисунок 4 – Полезный сигнал и результат его 

выделения: 1 – )( itx , 2  – )(ˆ itx  

 
Рисунок 5 – Помеха и  результат ее выделения: 

1 – )( ity , 2  – )(ˆ ity  
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Малое значение числа обусловленности 
матрицы QQТ : 64,2q  говорит о хорошей раз-
деляемости сигнала и помехи в модели (24). 

Общая оценка эффективности выделения 
сигнала в этом примере была получена в резуль-
тате стохастического моделирования для 
100 000  реализаций, в каждой из которых зна-
чения неизвестных параметров, кроме амплитуд, 
были случайными с равномерным распределени-
ем вероятностей в заданных выше границах. 
Амплитуды сигнала и помехи в реализациях не 
изменялись: ,101 x  10

1
 y , а дисперсия шума 

принимала значение 42  p .  
В качестве критерия эффективности выде-

ления полезного сигнала использовалось среднее 
процентное отношение энергии ошибки выделе-
ния к энергии сигнала: 

                 %,100
||||

||ˆ||1
1

2

2







M

k k

kk

M
J

x
xx              (25) 

где kx , kx̂ – полезный и выделенный сигналы в 
k-й реализации, 000100M  – число реализаций 
в вычислительном эксперименте. 

Для определения общих потерь в точности 
выделения сигнала при переходе от нелинейной 
модели (1) к предлагаемой линеаризованной мо-
дели вместе с оценками (17) вычислялись и 
оценки НМНК (3), которые, как известно [4], 
при нормальном шуме совпадают с оценками 
максимального правдоподобия (ОМП). Решение 
задачи глобальной минимизации многоэкстре-
мального критерия (4) проводилось методом 
симплексного поиска с мультистартом [9, 10]. 

Полученные значения критерия (25): 
%24,1J  – для линейного метода и %01,1J  – 

для НМНК позволяют судить о работоспособно-
сти предлагаемого метода линейного выделения 
полезного сигнала в рассмотренном примере. 
Оценка (17), несколько уступив по точности 
асимптотически эффективной ОМП,  потребова-
ла при этом приблизительно в 10 000 раз меньше 
времени для своего вычисления по сравнению с 
последней. 

Заключение. Предложенный метод  форми-
рования линейных операторов выделения сигна-
лов приводит к оценкам,  сопоставимым по точ-
ности с ОМП, в то время как алгоритмы их по-

лучения в общем случае несопоставимы по вы-
числительной сложности. Описанный подход 
может быть использован при решении  различ-
ных задач обработки измерительных данных, 
допускающих использование модели (1) для 
представления наблюдаемого сигнала и требу-
ющих простых в вычислительном отношении 
алгоритмов. Одной из перспективных задач в 
этом ряду, по нашему мнению, является созда-
ние эффективного программно-алгоритми-
ческого обеспечения бортовых систем связи и 
радионавигации с многолучевым распростране-
нием сигнала, в которых квазидетерминирован-
ная помеха для приема по основному лучу со-
здается опережающими или отстающими посыл-
ками сигнала [8]. 
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Ю.Н. Паршин, В.И. Кудряшов 
АНАЛИЗ ПРОПУСКНОЙ СПОСОБНОСТИ КАНАЛА ПЕРЕДАЧИ  

ИНФОРМАЦИИ ОТ БЕСПИЛОТНОГО ЛЕТАТЕЛЬНОГО АППАРАТА 
ПРИ НЕТОЧНОЙ КАНАЛЬНОЙ МАТРИЦЕ 

Проведено моделирование канала передачи данных от беспилотного ле-
тательного аппарата к наземному пункту управления. Получены зависимо-
сти пропускной способности канала связи от длины обучающей последова-
тельности при разных значениях отношения сигнал-шум, скорости беспи-
лотного летательного аппарата и количества приемных и передающих ан-
тенн. 

Ключевые слова: MIMO канал, канальная матрица, БПЛА, ошибка изме-
рения, пропускная способность. 

Введение. В настоящее время достаточно 
актуальна тема исследования путей создания 
высокопроизводительных систем передачи ин-
формации от беспилотных летательных аппара-
тов (БПЛА). Одним из направлений является 
применение MIMO (Multiple Input Multiple Out-
put) каналов связи. Такой канал за счет исполь-
зования нескольких антенн на приемной и пере-
дающей стороне может обеспечивать высокую 
пропускную способность. Аналитическое выра-
жение для оценки потенциальной пропускной 
способности MIMO канала было выведено Эмре 
Телатаром в работе [1]. Показано, что пропуск-
ная способность такого канала растет пропорци-
онально количеству приемных и передающих 
антенн. В то же время данное выражение не учи-
тывает ошибку оценивания матрицы канальных 
коэффициентов (МКК). Выражение для оценки 
потенциальной пропускной способности MIMO 
канала с учетом ошибки оценивания МКК полу-
чено и исследовано в работах [2–4]. 

Одной из проблем применения MIMO кана-
лов для связи с беспилотными аппаратами явля-
ется то, что при движении МКК значительно из-
меняется со временем. Следовательно, требуется 
определить оптимальный режим оценки МКК. 

Целью работы является повышение про-
пускной способности MIMO системы передачи 
информации с беспилотного аппарата с учетом 
шумовых и динамических ошибок измерения 
МКК, оптимизация режима тестирования МКК. 

Теоретическая часть. Модель канальной 
матрицы для мобильного БЛПА. Прохождение 
сигнала от передающей антенны к приемной ан-
тенне можно представить в  виде преобразова-
ния амплитуды и фазы сигнала. Комплексные 
коэффициенты  преобразования образуют мат-
рицу канальных коэффициентов 

 ,imj
imim eah H TR NmNi ,,1,,,1   , где 

ima  – коэффициент передачи амплитуды сигнала 
от передатчика к приемнику, im  – фазовый 
сдвиг сигнала, TR NN ,  – число приемных и пе-
редающих антенн соответственно. Алгоритмы 
определения коэффициентов передачи радиока-
нала рассматриваются в работах [5,6]. 

Для расчета матрицы канальных коэффици-
ентов H  использована модель MIMO канала на 
основе геометрической однокольцевой модели 
отражения (рисунок 1) [7]. При разработке моде-
ли сделаны следующие допущения: движение 
БПЛА осуществляется по прямой траектории, 
скорость БПЛА во время полета остается неиз-
менной. Радиус кольца отражателей равен R , 
расстояние от центра приемной антенны до цен-
тра передающей антенны равно D . 

 
Рисунок 1 – Однокольцевая 

 геометрическая модель 

В соответствии с этой моделью коэффици-
ент МКК, задающий фазовые преобразования 
сигнала при его распространении от передающей 
антенны к приемной антенне, определяется сле-
дующим выражением: 

 )2(
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где 



Tnrj

n ea
2

 – коэффициент, определяющий 
изменение фазы сигнала при его распростране-
нии от передающей антенны до n -го отражате-

ля, 



Rnrj

n eb
2

 – коэффициент, определяющий 
изменение фазы сигнала при его распростране-
нии от n -го отражателя до приемной антенны, 

   22 sincos nTnTTn RyRxDr   – рас-
стояние от n -го отражателя до приемной антен-

ны,    22 sincos nRnRRn RyRxr   – рас-
стояние от передающей антенны до n -го отра-
жателя, )cos(max vnn ff   – значение допле-
ровского сдвига с учетом направления относи-
тельного движения БПЛА и наземного пункта 
приема, cvff /0max   – максимальное значение 
доплеровского сдвига частот, v  – скорость дви-
жения беспилотного аппарата, 8103c  м/с – 
скорость распространения радиоволн,   – длина 
волны, Nnn /2   – угловое положение n -го 
отражателя, N  – количество отражателей, n  – 
угловая координата n -го отражателя относи-
тельно системы координат передающей антен-
ной системы, v  – угол, определяющий направ-
ление движения БПЛА относительно линии, со-
единяющей начала систем координат приемной 
и передающей антенн. Сдвиг фазы n , вноси-
мый при отражении сигнала от n -го отражателя, 
является независимой одинаково распределен-
ной случайной величиной с равномерным зако-
ном распределения на интервале )2;0[  , т.к. 
предполагается, что расстояние между отража-
телями больше длины волны  . При расчете 
канальных коэффициентов для каждой пары ан-
тенн значения фаз Nnn ,...,1 ,  , являются по-
стоянными величинами. Для MIMO системы пе-
редачи информации формула (1) применяется 
для каждой пары приемной и передающей ан-
тенн, что в результате дает матрицу канальных 
коэффициентов H . 

Пропускная способность канала передачи 
информации. Пропускная способность MIMO 
системы передачи информации в значительной 
степени определяется МКК. Если МКК точно 
известна на приемной и передающей стороне, то 
пропускная способность равна [1]: 
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2 1logdetlog HHI , (2) 

где 
N

S

P
Pq   – отношение мощности сигнала SP , 

излучаемого всеми передающими антеннами, к 
мощности шума NP  в каждой приемной антенне, 

EIGk Nk ,,1,  , – собственные числа матрицы 

HHH , EIGN  – ранг матрицы H  [в рассматрива-
емом случае  TREIG NNN ,min , так как эле-
менты матрицы H  считаются независимыми 
друг от друга], I  – единичная матрица размером 

TT NN  , H  – обозначает эрмитово сопряжение 
векторов и матриц. 

В большинстве практических случаев МКК 
заранее неизвестна, а ее величина определяется в 
результате анализа некоторой обучающей по-
следовательности },,1,{ Lls l S  сигнальных 
символов. Используем для получения оценки 
матрицы Ĥ  максимально правдоподобные (МП) 
алгоритмы или алгоритмы, оптимальные по кри-
терию минимума среднеквадратической ошибки 
[8–14]. 

Известны последовательный и параллель-
ный методы оценки МКК. При последователь-
ном анализе МКК излучение обучающей после-
довательности производится последовательно 
каждой передающей антенной. Представим МКК 
в виде вектор-столбца  TTT

2
T
1 ,..,,

TNV HHHH  , 
который содержит столбцы канальной матрицы 

 mNmmm R
hhh ,..,, 21H . Обучающая последова-

тельность, излучаемая каждой передающей ан-
тенной, при последовательном анализе может 
быть одинаковой и задается вектор-строкой 

 Lm SSS ...,,, 21S . Таким образом, принимае-
мый сигнал от m -й передающей антенны можно 
представить в виде  LNR   матрицы: 
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вектор-строка  miLmimimi XXX ,...,, 21X  которой 
обозначает принятую обучающую последова-
тельность i -й приемной антенной. Шумы в при-
емных антеннах не коррелированны между со-
бой и описываются  LNR   матрицей: 

 























RN

m

N

N
N

N
...

2

1

, (4) 

вектор-строка  miLmimimi nnn ,...,, 21N  которой 
обозначает собственный шум i -й приемной ан-
тенны, имеющий гауссовское распределение ве-
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роятностей, нулевое математическое ожидание и 
дисперсию  2

milN nP M . 
Принимаемые сигналы от всех передающих 

антенн представим в виде  LNN RT   матрицы 

NSHX  V , где  TTT
2

T
1 ,..,,

TNNNNN  – про-
странственно-временная матрица шума наблю-
дения. Оценка МКК, полученная методом мак-
симального правдоподобия, имеет вид [11–13]: 

  1HHˆ 
 SSSXHV . Если все сигнальные символы 

имеют одинаковую амплитуду A , то LA2H SS , 
а оценка МКК равна: 
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Вектор погрешности оценки МКК определя-
ется шумовой составляющей принимаемого сиг-

нала: H
2
1 SNH

LAV  . Так как ошибки оценива-

ния коэффициентов передачи в разных прием-
ных антеннах зависят от случайного шума N , 
имеющего гауссовское распределение вероятно-
стей, то они являются статистически независи-
мыми между собой, а их математическое ожида-
ние   0HM  V . Дисперсия ошибки оценива-
ния всех элементов МКК одинакова и равна    
[2–4]: 
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где im  – символ Кронекера. При выводе по-
следнего выражения полагалось, что мощность, 
излучаемая одной передающей антенной, равна 

2/ ANP TS  . 
Рассмотрим влияние погрешностей МКК на 

пропускную способность MIMO канала, следуя 
методике работ [2–4]. Используя разложение 
МКК по сингулярным числам HVUH  , где   
– диагональная матрица  сингулярных чисел 

EIGk Nk ,...,1,  , матрицы U  и V  – две унитар-
ные матрицы, состоящие из левых и правых син-
гулярных векторов соответственно, проводим 
пространственное кодирование на передающей и 
соответствующее декодирование на приемной 
стороне. В результате пространственного коди-
рования и декодирования формируются соб-
ственные каналы, в которых наблюдаются толь-
ко сигнальные символы, излучаемые одной из 

передающих антенн: 

  Riiii
Ninsy ,...,1,~

HH


 NUSVHUY

, (7) 

где шум in~  имеет статистические свойства, как 
и шум in . В данном случае полагается, что мат-
рица H  является матрицей полного ранга. Как 
следует из (7), при точном значении канальной 
матрицы H  происходит полное разделение сиг-
налов, передаваемых каждой антенной по соб-
ственным каналам приема. 

Сигнал на выходе приемной антенны при 
использовании оценки Ĥ  имеет вид: 
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где матрицы Û , V̂ , ̂  получены в результате 

сингулярного разложения оценки 
Hˆˆˆˆ VUH  , 

которые дают распределение мощности между 
параллельными каналами. Первое слагаемое 
представляет собой сигнал, передаваемый по i -
му собственному каналу. Второе слагаемое яв-
ляется взаимной помехой, которая обусловлена 
неортогональностью собственных каналов из-за 
наличия матрицы ошибок VH . Последнее сла-
гаемое описывает собственный шум с мощно-
стью NP , некоррелированный в разных соб-
ственных каналах. При наличии ошибок оцени-
вания МКК полное разделение сигнальных сим-
волов в собственных каналах не происходит. В 
результате сигнальные символы других переда-
ющих антенн воспринимаются как помеха. От-
ношение мощности сигнала, суммарной мощно-
сти шума и помехи равно [2–4]: 
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Учитывая соотношение (9), записываем вы-
ражение для пропускной способности MIMO 
канала (2) в виде: 
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k
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1
2 1log . (10) 

Так как kk qq   зависит от конкретной реа-
лизации и ошибок оценивания МКК, то про-
пускная способность C  также является случай-
ной величиной. Для получения объективных ре-
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зультатов необходимо произвести усреднение C  
по ансамблю реализаций канальной матрицы и 
шума наблюдений, что проводится компьютер-
ным моделированием и аналитически. 

Аналитическое выражение для усредненной 
пропускной способности C  получено прибли-
женно, следуя методике работ [2–4], в которых 
вводятся коэффициент передачи kkГ  k -го соб-
ственного канала и коэффициенты kiГ  передачи 
между i -м и k -м собственными каналами: 

2
H ˆˆ

kkkkГ 




 VHU , 

2H ˆˆ
kikiГ 




 VHU : 
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Коэффициент передачи kkГ  при точно из-
вестной матрице H  равен собственному числу 

k  матрицы HHH  при RT NN   или матрицы 

HHH  при RT NN  , а коэффициент передачи 

kiГ  равен нулю, так как взаимные помехи между 
собственными каналами отсутствуют. 

Пропускная способность канала передачи 
информации с учетом динамической ошибки, 
обусловленной движением БПЛА. Изменение 
МКК вследствие движения БПЛА вносит допол-
нительную динамическую ошибку dynH  при 
оценивании коэффициентов, а также при ис-
пользовании полученной оценки для расчета 
пропускной способности. Наиболее сильно дви-
жение БПЛА влияет на фазу принимаемого сиг-
нала, то есть на аргумент комплексной матрицы 
H . При этом одинаковые изменения фазы всех 
канальных коэффициентов можно учесть путем 
автоматической подстройки фазы принимаемого 
сигнала. Поэтому в дальнейшем учитывается 
только относительное изменение аргумента мат-
рицы H , вызванное движением БПЛА и влия-
ющее на пропускную способность. Также пола-
гаем, что относительное изменение канальных 
коэффициентов за время оценивания незначи-
тельно. 

Пропускная способность MIMO канала 
определяется выражением (10), в котором отно-
шение мощности сигнала, суммарной мощности 
шума и помехи будет равно: 
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где dynHHHH ˆ  – оценка матрицы ка-
нальных коэффициентов, включающая в себя 
шумовую ошибку H  и динамическую ошибку 

dynH , VU ˆ,ˆ  – результат разложения оценки 
матрицы по сингулярным числам. 

Экспериментальные исследования. Для 
оценки усредненной пропускной способности C  
с учетом динамической ошибки проведено ком-
пьютерное моделирование. Условия проведения 
моделирования: радиус кольца отражателей 

50R м, время передачи одного обучающего 
символа 1t  мкс, длина обучающей последова-
тельности, передаваемой одной антенной, 

100...,,1L , общая длина передаваемой последо-
вательности, включающая обучающую последо-
вательность и информационный трафик, равна 

TNK 100 , количество отражателей 60N , 
центральная частота передатчика 4,20 f  ГГц, 
расстояние от передающих до приемных антенн 

100h м. Усреднение пропускной способности 
происходит как по числу передаваемых инфор-
мационных символов, так и по числу реализа-
ций. 

Получены зависимости пропускной способ-
ности канала связи от длины обучающей после-
довательности при разных значениях отношения 
сигнал-шум, скорости БПЛА v  и количества 
приемных RN  и передающих TN  антенн. На 
рисунке 2 представлена зависимость пропускной 
способности от длины обучающей последова-
тельности при различных значениях отношения 
сигнал-шум, 3 TR NN , для неподвижного 
БПЛА. 

 
Рисунок 2 – Зависимость пропускной способности 

от длины обучающей последовательности при 
различных значениях отношения сигнал-шум, 

0v м/с и 3 TR NN  
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Из графиков, показанных на рисунке 2, сле-
дует, что с ростом отношения сигнал-шум опти-
мальная длина обучающей последовательности, 
при которой пропускная способность достигает 
максимума, уменьшается от 13 символов при 

0q дБ до 7 символов при 10q дБ. При увели-
чении отношения сигнал-шум зависимость про-
пускной способности от числа обучающих сим-
волов более сильно выражена. 

На рисунке 3 представлена зависимость 
пропускной способности от длины обучающей 
последовательности при различных значениях 
отношения сигнал-шум, 3 TR NN , и движе-
нии БПЛА со скоростью 50v м/с. 

 
Рисунок 3 – Зависимость пропускной способности 

от длины обучающей последовательности при 
различных значениях отношения сигнал-шум, 

50v м/с, 3 TR NN  

Из графиков, показанных на рисунке 3, сле-
дует, что при движении беспилотного аппарата 
со скоростью  50v м/с пропускная способность 
уменьшается в среднем в 1,75 раза по сравнению 
с неподвижным БПЛА. При этом уменьшается 
оптимальная длина optL  обучающей последова-
тельности (таблица 1).  
Таблица 1  Максимальная пропускная способ-
ность Cmax и оптимальная длина обучающей по-
следовательности Lopt в канале связи с подвижным 
и неподвижным беспилотным аппаратом при 
NR=NT=3 

q , 
дБ 

0v м/с 50v м/с 

maxC ,  
бит/ символ optL  maxC ,  

бит/ символ optL  

0 3,889 13 2,387 10 
1 4,275 10 2,631 8 
2 4,797 10 2,925 7 
5 6,344 9 3,757 6 
10 9,309 7 4,882 3 

На рисунке 4 представлена зависимость 

пропускной способности от длины обучающей 
последовательности при различном количестве 
приемных и передающих антенн, 5q дБ, для 
неподвижного БПЛА.  

 
Рисунок 4 – Зависимость пропускной способности 

от длины обучающей последовательности при 
различном количестве приемных и передающих 

антенн, 0v м/с, 5q дБ 

Из графиков, показанных на рисунке 4, сле-
дует, что с ростом числа антенн оптимальная 
длина обучающей последовательности увеличи-
вается от 1 символа при 1 TR NN  до 14 сим-
волов при 5 TR NN . Это объясняется силь-
ным влиянием ошибок оценивания МКК при 
большем числе антенн, что требует увеличения 
L  для более точной оценки. 

На рисунке 5 представлена зависимость 
пропускной способности от длины обучающей 
последовательности при различном количестве 
приемных и передающих антенн, 5q дБ, и 
движении БПЛА со скоростью 50v м/с.  

 
Рисунок 5 – Зависимость пропускной способности 

от длины обучающей последовательности при 
различном количестве приемных и передающих 

антенн, 50v м/с и 5q дБ 
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Из графиков, показанных на рисунке 5, вид-
но, что при движении беспилотного аппарата со 
скоростью 50v м/с пропускная способность 
заметно уменьшается и при этом уменьшается 
оптимальная длина обучающей последователь-
ности (таблица 2). 

Таблица 2  Максимальная пропускная способ-
ность Cmax и оптимальная длина обучающей по-
следовательности Lopt в канале связи с подвижным 
и неподвижным беспилотным аппаратом при 
q=5 дБ 

TR NN   

0v  м/с 50v м/с 

maxC , 
бит/ сим-

вол 
optL  

maxC , 
бит/ сим-

вол 
optL  

1 1,748 1 1,736 1 
2 4,015 5 3,373 5 
3 6,326 10 3,689 7 
4 8,47 11 3,785 6 
5 10,503 14 3,982 7 

Значительное снижение пропускной способ-
ности при большом числе антенн и движении 
беспилотного аппарата обусловлено тем, что с 
ростом числа антенн на оценку канальной мат-
рицы требуется больше времени. 

Заключение. При проектировании MIMO 
канала связи с беспилотным аппаратом следует 
учитывать его скорость передвижения, так как 
от этого значительно зависят качественные ха-
рактеристики канала связи. Требуется подбирать 
такое оптимальное число антенн и длину обуча-
ющей последовательности, чтобы при заданной 
скорости беспилотного аппарата получить мак-
симально возможную пропускную способность. 
Для сравнения, в системах связи стандарта IEEE 
802.11n в режиме «Green Field» длительность 
оценки канальной матрицы составляет один 
символ и более, причем длина информационной 
и обучающей последовательности не является 
фиксированной и подстраивается под окружаю-
щую обстановку, а также зависит от количества 
пространственных подканалов. 

Работа выполнена в рамках гранта Россий-
ского научного фонда, проект № 14-19-01263. 
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ФРАКТАЛЬНЫЙ РАДИОЛОКАТОР  

Представлены избранные результаты применения теории фракталов, 
динамического хаоса, эффектов скейлинга и дробных операторов в фунда-
ментальных вопросах радиолокации, радиофизики, радиотехники и теории 
антенн. Данными вопросами автор занимается ровно 35 лет. В основе со-
зданного автором впервые в России и в мире научного направления лежит 
концепция фрактальных радиосистем, топология выборки, глобальный 
фрактально-скейлинговый метод и фрактальная парадигма. Полученные 
автором результаты крупной научной и практической значимости были 
опубликованы в четырех отчетных докладах Президиума Российской акаде-
мии наук (2008, 2010, 2012, 2013) и в докладе Правительству Российской Фе-
дерации (2012).   

Ключевые слова: фрактал, скейлинг, дробный оператор, динамический 
хаос, радиосистема, радиолокатор. 

Введение. В настоящее время в радиофизи-
ке, радиоэлектронике и при обработке много-
мерных сигналов привычно и повсеместно ис-
пользуются целочисленные меры (интегралы и 
производные  целого порядка), гауссовская  ста-
тистика, марковские процессы и т.п. [1, 2]. Заме-
чу, что теория марковских процессов в прило-
жениях достигла уже своего насыщения, и ис-
следования проводятся на уровне резкого 
усложнения синтезированных алгоритмов. 
Улучшение классических радиолокационных 
обнаружителей сигналов и их математическое 
обеспечение также, по сути, достигло своего 
предела. Это заставляет изыскивать принципи-
ально новые пути решения проблемы увеличе-
ния чувствительности радиосистем.  

Таким образом, вся современная радиотех-
ника базируется на классической теории цело-
численной меры и целочисленного исчисления. 
Так сложилось исторически, что за «за бортом»  
почти всех разделов науки оказалась обширная 
область математического анализа, называемая 
дробным исчислением, имеющая дело с произ-
водными и интегралами произвольного (веще-
ственного или комплексного) порядка, а также и 
вся теория фракталов.  

Одновременно замечу, что в науке часто бы-
вает так, что математический аппарат играет 
роль «прокрустова ложа» для идеи. За сложной 
математической символикой и ее значениями 
бывает трудно разглядеть совершенно простую 
идею. В частности, одну из таких идей и выдви-
нул первым в мире автор в конце 70-х гг. XX в., а 
именно, предлагая ввести в широкую практику 
радиофизики, радиотехники и радиолокации 
(сначала именно в эти фундаментальные науч-

ные направления, которыми он тогда интенсивно 
занимался, участвуя в многочисленных НИР от 
ИРЭ АН СССР – ИРЭ РАН по радиолокации, 
радиотеплолокации и дистанционному зондиро-
ванию с крупнейшими КБ и предприятиями 
СССР [3, 4]) фракталы, скейлинг и дробное ис-
числение.  

Цель работы – рассмотреть современное 
состояние фундаментальных работ в области 
проектирования, классификации и режимов 
функционирования типовых радиосистем, осно-
ванных на «фрактальной» идеологии или ее 
применяющих, выделить основные проблемы и 
показать возможные пути их решения и разви-
тия.  

Развитие в ИРЭ им. В.А. Котельникова 
РАН «фрактальной идеологии» (1980 – 2015). 
Начало работ по применению фракталов в ра-
диолокации положили наши первые натурные 
наземные и летные эксперименты, проведенные 
в 1980 году в ИРЭ АН СССР [3-9]. Тогда же и 
были получены первые оценки фрактальных ха-
рактеристик реальных оптических и радиолока-
ционных (РЛИ) на длине волны 8,6 мм изобра-
жений различных земных покровов – рисунок 1. 
Символом 1 на рисунке 1 обозначены высоко-
вольтные линии электропередачи.  

Одновременно с этим также впервые в мире 
были рассчитаны полные семейства текстурных 
признаков многообразных реальных земных по-
кровов для различных метеорологических сезо-
нов [3, 4]. Данные работы проводились совмест-
но с ЦКБ «Алмаз».  

Необходимость этих и других аналогичных 
работ была вызвана актуальным требованием 
повышения чувствительности радиолокацион-
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ных станций (РЛС), что эквивалентно увеличе-
нию их дальности обнаружения.  

 
Рисунок 1 – Характерное РЛИ местности на 

длине волны 8,6 мм (1980 г.) [3, 4] 

Затем автором были разработаны текстур-
ные методы обнаружения и обработки сигналов 
при малых отношениях сигнал/шум 2

0q  [10-14], а 
затем – фрактальные, основанные на теории 
дробной меры [14-24], – рисунок 2.  

ТЕКСТУРЫ И ФРАКТАЛЫ
В ОБРАБОТКЕ

СИГНАЛОВ И ИЗОБРАЖЕНИЙ

Распознавание
образов,  1987 + 1997

Морфологическая
обработка, 1987 + 1997

Анализ изображений
и сигналов, 1987

Текстурные и фрак-
тальные сигнатуры, 

1987

Выделение текстур-
ных и фрактальных

признаков, 1987

Переход от гауссовых
статистик к степен-
ным законам, 1980

Выделение контуров,
1987 + 1997

Тонкая структура
радиосигналов,  1983

Фильтрация
изображений,  1987

Фрактальный синтез
изображений, 1996

Сегментация
изображений, 1987

Словари текстурных
и фрактальных

признаков, 1987 + 2003

Топология выборки,
2000

Совмещение
изображений, 1988

Кластеризация изоб-
ражений, 1987+1997

Авторегрессионный
синтез текстурных
изображений, 1987

Синтез эталонов
местности, 1988+2006

Видоизменение
гистограмм, 1987

 
Рисунок 2 – Текстурные и фрактальные меры для 

малоконтрастных изображений и 
сверхслабых сигналов в интенсивных 

негауссовских помехах 

Радиолокатор совместно с объектами 
наблюдения и средой распространения радио-
волн образует радиолокационный канал зонди-
рования. Наличие уникальной базы эксперимен-
тальных данных по изображениям земных по-

кровов и по их отражающим характеристикам в 
диапазоне миллиметровых (ММВ), а также оп-
тических волн, позволило автору в конце 70-х гг. 
XX в. решить крупную задачу создания  теоре-
тической модели и описания пространственно-
временного сигнала миллиметровых волн 
(ММВ) с учетом радиоканала «апертура антенны 
– атмосфера – хаотический покров»  [3, 4, 8, 25].  

Созданный математический подход с ис-
пользованием функционалов стохастических 
полей обратного рассеяния позволяет количе-
ственно оценить пространственно-временные и 
пространственно-частотные характеристики рас-
сеянного сигнала в случае совмещенных и раз-
несенных радиосистем, а также адекватно опи-
сывать процессы формирования наблюдаемых 
радиофизических полей и изображений. При 
этом был предложен новый класс признаков ра-
диолокационного распознавания – радиолокаци-
онные  сигнатуры на основе тонкой структуры 
отраженного радиолокационного сигнала [3, 4, 
25, 26].  

Разработанные автором определения и клас-
сификация фракталов, а также некоторые важ-
ные результаты практического применения 
фракталов в радиотехнике и радиофизике (обна-
ружитель сигнала, антенны и фрактальный кон-
денсатор) были при личной встрече в США в 
декабре 2005 года представлены математику Б. 
Мандельброту и одобрены им [27, 28]. В частно-
сти, авторская классификация фракталов приве-
дена на рисунке 3, где описаны их свойства при 
условии, что D0 – топологическая размерность 
пространства вложения.  

 
Рисунок 3 – Авторская классификация 

фрактальных множеств и сигнатур 

Отметим, что в различных областях матема-
тики возникают множества в том или ином 
смысле пренебрежимо малые и неразличимые в 
смысле меры Лебега. Для различения таких 



30                                               ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 2 (выпуск 52). Рязань, 2015 

множеств с патологически сложной топологиче-
ской структурой необходимо привлекать нетра-
диционные  характеристики малости, например  
емкость, потенциал, меры и размерность Хау-
сдорфа и т.п. Наиболее плодотворным оказалось 
применение дробной размерности Хаусдорфа, 
тесно связанной с понятиями энтропии, фракта-
лами и странными аттракторами в теории дина-
мических систем. Понятие меры и размерность 
Хаусдорфа – одно из тех обязательных понятий, 
не усвоив которое органически, ни один иссле-
дователь не может стать специалистом по фрак-
талам и детерминированному хаосу. Эта дробная 
размерность определяется p-мерной мерой с 
произвольным вещественным положительным 
числом p, которую ввел Хаусдорф в 1919 г.  

В общем случае понятие меры не связано ни 
с метрикой, ни с топологией. Однако мера Хау-
сдорфа может быть построена в произвольном 
метрическом пространстве на основе его метри-
ки, а сама размерность Хаусдорфа связана с то-
пологической размерностью. 

Автором доказано, что применение в совре-
менных информационных технологиях идей 
масштабной инвариантности – «скейлинга» и 
разделов функционального анализа, которые 
связаны с теорией множеств, теорией дробной 
размерности, общей топологией, геометрической 
теорией меры и теорией динамических систем, 
открывают большие возможности и перспективы 
в обработке и обнаружении многомерных сигна-
лов и в родственных научных и технических об-
ластях.  

Другими словами, полное математическое 
описание процессов современной обработки 
сигналов и полей невозможно с помощью фор-
мул классической математики. 

При фрактальном подходе естественно со-
средоточить внимание на описании, а также об-
работке радиофизических сигналов (полей) ис-
ключительно в пространстве дробной меры с 
применением гипотезы скейлинга и распределе-
ний с тяжелыми хвостами или устойчивых рас-
пределений (не гауссовых).  

Фрактально-скейлинговые методы обработ-
ки сигналов, волновых полей и изображений в 
широком смысле основаны на той части инфор-
мации, которая при классических методах обра-
ботки не учитывалась и безвозвратно терялась. 
Иначе говоря, классические методы обработки 
сигналов принципиально выделяют только ту 
составляющую информации, которая описывает-
ся целочисленной мерой. Добавлю, что фрак-
тальные методы могут функционировать на всех 
уровнях сигнала: амплитудном, частотном, фа-
зовом и поляризационном.  

Ничего подобного в литературе до автор-
ских исследований и работ просто не было.  

Фрактальная размерность D или ее сигнату-
ра в различных участках изображения поверхно-
сти является одновременно и мерой текстуры [3, 
4, 13, 29, 30], т.е. свойств пространственной кор-
реляции рассеяния радиоволн от соответствую-
щих участков поверхности. Разрабатываемые 
автором текстурные и фрактальные цифровые 
методы (рисунок 2) позволяют частично преодо-
левать априорную неопределенность в радиоло-
кационных задачах с помощью геометрии или 
топологии выборки – одномерной или много-
мерной [29-31]. При этом исключительное зна-
чение приобретают топологические особенности 
выборки, а не усредненные реализации, имею-
щие зачастую другой характер.  

Немного об истории проектирования. В се-
редине 80-х гг. XX в. был создан совместно с 
ЦКБ «Алмаз» действующий макет когерентного 
малогабаритного цифрового твердотельного ра-
диолокатора (ЦТР) на параметронах с длиной 
зондирующей волны 8,6 мм со сложным сигна-
лом базой >106 и с обработкой на несущей ча-
стоте – рисунки 4 и 5 [3, 4, 32, 33].  

 
Рисунок 4 – Вид ЦТР с фрактальной антенной 

 
Рисунок 5 – Характерные формы огибающей 

сложного сигнала на длине волны 8,6 мм 
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При оптимальной обработке энергетический 
потенциал ЦТР возрастал на 50 дБ. Затем был 
создан ЦТР на двух зондирующих частотах. 
Спроектированная первая в СССР фрактальная 
щелевая антенна показана на рисунке 4.  

Созданные прорывные технологии и 
фрактальные радиосистемы. Коренное отли-
чие предложенных автором фактально-
скейлинговых методов от классических связано 
с принципиально иным (дробным) подходом к 
основным составляющим физического сигнала.  

Это позволило нам перейти на новый уро-
вень информационной структуры реальных 
немарковских сигналов и полей. Таким образом, 
это принципиально новая радиотехника.  

За 35 лет научных исследований созданный 
автором глобальный фрактально-скейлинговый 
метод полностью оправдал себя, найдя много-
численные приложения (см. рисунок 6). Это сво-
его рода вызов времени. Все это обозначено 
мной кратко и выразительно – фрактальная па-
радигма [1, 3, 4, 13-31, 34-47]. 

 
Рисунок 6 – Эскиз развития автором прорывных информационных технологий на основе фракталов, 

дробных операторов и эффектов скейлинга для нелинейной физики и радиоэлектроники

Фрактальная геометрия – громадная и гени-
альная заслуга математика Б. Мандельброта. Но 
ее радиофизическое/радиотехническое и практи-
ческое воплощение – заслуга Российской (сейчас 
– Международной) научной школы фрактальных 
методов и дробных операторов под руковод-
ством проф. А.А. Потапова (ИРЭ им. В.А. Ко-
тельникова РАН; см., также, сайт автора 
www.potapov-fractal.com).  

Несколько утрируя, можно сказать, что 
фракталы составляли тонкую амальгаму на 
мощном остове науки конца XX века. В совре-
менной ситуации интеллектуальное фиаско по-
терпели попытки принизить их значение и опи-
раться только на классические знания. Во фрак-
тальных исследованиях я всегда основываюсь на 
своих   трех глобальных тезисах:  

1. Обработка искаженной негауссовскими 
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шумами информации в пространстве дробной 
меры с использованием скейлинга и устойчивых 
негауссовских вероятностных распределений 
(1981 г.) – рисунки 2, 3 и 6.  

2. Применение непрерывных недифферен-
цируемых функций (1990 г.) – рисунок 3.  

3. Фрактальные радиосистемы (2005 г.) – 
рисунки 6 и 7 [29, 30, 34, 36-45].  

Логическое объединение указанной выше 
триады проблем в общий «фрактальный анализ и 

синтез» и создает основу фрактально-
скейлингового метода (2006 г.) и единой гло-
бальной идеи фрактального естествознания и 
фрактальной парадигмы (2011 г.), предложен-
ных и интенсивно развиваемых автором [29, 30, 
41, 46, 47]. Далее, опираясь на изложенный вы-
ше материал, перейдем к концепции фракталь-
ного радиолокатора, а также к вопросам исполь-
зования его масштабно-инвариантных принци-
пов в различных системах мониторинга. 

 
Рисунок 7– Авторская концепция фрактальных радиосистем, устройств и радиоэлементов

Концепция фрактального радиолокатора. 
В настоящее время работы по фрактальной ра-
диолокации проводятся исключительно в ИРЭ 
им. В.А. Котельникова РАН (см., например, ра-
боты [1, 3, 4, 13-31, 34-76] и ссылки в них). В 
соответствии с требованиями, которые предъяв-
ляются к перспективным радиолокаторам, рас-
смотрим обобщенную функциональную схему 
системы – рисунок 8. Она, с одной стороны, до-
статочно проста, а с другой – содержит все 
принципиально необходимые элементы. Здесь 
может идти речь и об одноканальной, и о много-
канальной РЛС.  

Синхронизирующее устройство обеспечива-
ет координацию работы всех элементов схемы 
РЛС. Генерирование и излучение электромаг-
нитной энергии производится с помощью пере-
дающего устройства, состоящего из модулятора, 
генератора высокой частоты (ВЧ) и передающей 
антенны. Отраженные сигналы поступают к 
приемной антенне. Приемное устройство вы-
полняет все необходимые преобразования по-
ступающих сигналов, связанные с их разделени-
ем, усилением, выделением от шумов.  

 
Рисунок 8 – Обобщенная функциональная схема 

классического радиолокатора  

Выходное устройство предназначается для 
выполнения заключительных операций по обра-
ботке сигналов и преобразования их к виду, тре-
буемому получателем информации.  

Выходное устройство, в зависимости от ре-
зультатов измерений, может оказывать то или 
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иное воздействие на приемник (линия Б), антен-
ну (линия В) и передающее устройство (линии Г 
и Д), что позволяет автоматически изменять тре-
буемым образом вид излучаемых колебаний, 
условия приема и обработки сигналов, прибли-
жая их к наилучшим для конкретной ситуации.  

Связь выходного устройства с приемной ан-
тенной обеспечивает возможность автоматиче-
ского измерения угловых координат и управле-
ние антенной при пеленгации цели. В свою оче-
редь, от антенного устройства в выходное 

устройство вводятся данные (линия Е) об угло-
вом положении антенны.  

От данных рисунка 8 можно перейти непо-
средственно к проектируемому фрактальному 
радиолокатору.  

На рисунке 9 изображены практически все 
точки приложения проектируемых в настоящее 
время фрактальных алгоритмов, элементов, уз-
лов или процессов, которые можно ввести в схе-
му радиолокатора на рисунке 8. 

 
Рисунок 9 – Точки приложения фракталов, скейлинга и дробных операторов в классическом 

радиолокаторе с целью перехода к полностью фрактальной РЛС

В частности, для ранее предложенных авто-
ром вариантов фрактальных MIMO-систем ха-
рактерен многочастотный вариант работы, так 
как фрактальные антенны позволяют одновре-
менно излучать несколько длин волн.  

Для беспилотных летательных аппаратов 
(БПЛА) возможно построение миниатюрного 
фрактального радиолокатора (радиосистемы) с 
фрактальными элементами и/или параметронами 
(рисунок 4). Одновременно фрактальная обра-
ботка передаваемой информации с БПЛА на 
борту или на пункте управления позволит резко 
улучшить и автоматизировать процессы обнару-
жения, кластеризации и идентификации целей и 
объектов. Кроме того, нанесение фрактального 
покрытия на БПЛА уменьшает вероятность его 
обнаружения в полете.  

Отметим, что устройства фильтрации и из-
мерения параметров сигналов занимают, как 

правило, значительное место в общем комплексе 
радиотехнической аппаратуры РЛС и определя-
ют многие ее основные характеристики. На ри-
сунке 10 приведены основные виды синтезиро-
ванных семейств/кластеров принципиально но-
вых динамических фрактальных обнаружителей 
сигналов. 

Принципы первого в мире фрактального об-
наружителя сигналов были открыты и предло-
жены мной в работах ИРЭ АН СССР с ЦКБ 
“Алмаз” еще в 1989 г. [3].  

Выход (также впервые в мире) на действу-
ющий макет фрактального непараметрического 
обнаружителя радиолокационных сигналов 
(ФНОРС) произведен в 2004 –  2005 гг. [15, 16, 
21, 22, 24, 34, 36-60].  

Доказана высокая устойчивость предложен-
ных алгоритмов. Один из главных выводов, сде-
ланных нами еще в 80-е годы XX века: работа по 
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точечной оценке фрактальной размерности D 
приводит к абсурдным результатам. В то же 
время почти все авторы, пытающиеся использо-
вать фрактальную обработку (и часто не пони-
мая ее физический смысл), дают исключительно 
точечные оценки, да еще со среднеквадратиче-
ским отклонением (абсурд!). Во многих случаях 
решить эту проблему помогает построение 
фрактальной сигнатуры или метод фракталь-
ного обобщенного портрета [13, 15-17, 29, 30, 
41, 44, 57]. Фрактальная сигнатура, как впервые 
нами показано в  [15, 29, 30], характеризует и 
ещё один инвариант - пространственный фрак-
тальный кепстр изображения.  

Помимо классической корреляционной раз-
мерности в ИРЭ РАН были разработаны различ-
ные собственные и оригинальные методы изме-
рения фрактальной размерности, в том числе: 
дисперсионный (оптимальность, простота и 
быстродействие), учет сингулярностей, по функ-

ционалам, триадный, на основе метрики Хау-
сдорфа, вычитания выборок, на основе операции 
«Исключающее ИЛИ» и т.п. [15, 16, 42, 58].  

В своих работах, как отмечено выше, мы 
ввели фрактальные сигнатуры и фрактальные 
кепстры, и проблема точности цифровой фрак-
тальной обработки в режиме реального времени 
была решена.  

В случае комплексирования классического 
обнаружителя с фрактальным обнаружителем 
повышается вероятность правильного обнару-
жения и распознавания. На данном этапе эта за-
дача уже не имеет научного интереса, а относит-
ся практически к рядовым инженерным техниче-
ским решениям. Этот этап мы закрыли в 90-х гг. 
XX в., сделав вывод, что более интересна в 
научном плане для открытия и фиксации новых 
радиофизических эффектов композиция двух 
фрактальных обнаружителей с различными про-
странственными координатами на рисунке 10. 

 
Рисунок 10 – Кластеры предложенных автором фрактальных обнаружителей сигналов

Данные рисунка 10 иллюстрируют неисчер-
паемые возможности методов фрактального об-
наружения сигналов [59, 60]. Тем более, введе-
ние их в схемы различных классов действующих 
современных радиолокаторов разнообразного 
назначения требует минимальных изменений; по 
сути, иногда необходим лишь ввод сигнала про-
межуточной частоты.  

Таким образом, на основе общих логических 
правил и данных рисунка 10 возможен эвристи-
ческий синтез множества и других типов фрак-
тальных обнаружителей. Очень важный вопрос – 
синтез принципиально нового «не энергетиче-
ского» фрактального обнаружителя сигналов по 
сингулярностям и топологии принятой выборки. 
То есть я предлагаю максимально «уйти» от 
энергии принимаемого сигнала. В моих исследо-

ваниях впервые вводится постулат «максимум 
топологии при минимуме энергии» для всей об-
работки принимаемого сигнала [13, 29-31, 34, 39, 
40, 57, 60].  

Ранее было также подробно нами рассмот-
рено использование преобразования Радона в 
современной радиолокации [61-64].  

Динамические фрактальные обнаружители, 
рассмотренные выше, и фрактальные широкопо-
лосные антенны могут широко использоваться и 
в нелинейной радиолокации [65].  

Фрактальное обнаружение акустического 
сигнала. Пример использования гипотезы скей-
линга в задаче обнаружения акустического сиг-
нала (выстрел) показан на рисунке 11 [66]. Вы-
стрел из пистолета производился на открытой 
местности на фоне леса при умеренной скорости 
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ветра.  
Общая длительность полезного сигнала и 

эха достигает 1 с, тогда как длительность полез-
ного сигнала составляет всего 35 мс при макси-
мально возможной разности хода по простран-
ственным базам из трех микрофонов – 65 мс.  

Результаты многоканальной корреляцион-
ной обработки импульсного акустического сиг-
нала представлены на рисунке 11,а. Однако та-
кой подход потребует больших затрат на обра-
ботку и не ясно, что делать при появлении про-
тиворечивых оценок максимума корреляцион-
ной функции )(R  в разных каналах. 

 
Рисунок 11 – Корреляционная функция )(R  

акустического импульса при различных  
оценках длительности сигнала (а) и оценка 

фрактального функционала с )(  для того же 
сигнала (б)  

Решить задачу в автоматическом режиме 
нам помогла простая гипотеза скейлинга полез-
ного сигнала, т.е. фрактальная обработка при 
условии ))2/(()( Ttksts   при 0 tT , k – про-
извольная постоянная, Т – длительность сигнала. 
На рисунке 11,б показаны оценки введенного 
впервые нами функционала фрактальности       
с )( . Видно, что последние оценки более устой-
чивы при различных временах T.  

Рассмотрение выстрела как фрактального 
множества со скейлингом позволило произвести 
его автоматическое обнаружение в случае силь-
ных негауссовских помех. При этом методы 
корреляционной обработки и различные ампли-
тудные обнаружители малоэффективны из-за 
особенностей акустического импульса. 

Разнообразные топологические и размерные 
эффекты при фрактально-скейлинговом обнару-
жении и обработке многомерных сигналов дос-
конально изучены нами ранее в работах [15-17, 
57, 58].  

Фрактальное обнаружение объектов на 
изображениях, полученных РСА и БПЛА. Ра-

диолокаторы с синтезированной апертурой 
(РСА) и БПЛА получили широкое распростра-
нение в практике исследования земных покро-
вов. Такие радары являются ключевым элемен-
том современных и перспективных информаци-
онных РСА – технологий. Основными достоин-
ствами данных систем съемки являются нетре-
бовательность к условиям освещенности иссле-
дуемого района и нечувствительность к погод-
ным условиям в зоне съемки с достаточно высо-
ким пространственным разрешением.  

Далее исследуем потенциальные возможно-
сти фрактальной обработки информации для 
решения задач автоматического фрактального 
обнаружения малоконтрастных объектов по РЛИ 
с космических и авиационных комплексов. Ис-
ходные данные для цифровой фрактальной об-
работки РЛИ получены спутниковым радаром с 
синтезированной апертурой (РСА) PALSAR L-
диапазона (Япония). PALSAR – космический 
РСА на длине волны 23 см с пространственным 
разрешением порядка 7 м, разработанный япон-
ским агентством JAXA и успешно отработавший 
на орбите с 2006 по 2011 год. Область примене-
ния данных РСА PALSAR включает ледовую 
разведку, океанографию, картографию, геоло-
гию, гидрологию, исследование лесов, решение 
задач сельского хозяйства и охраны окружаю-
щей среды. В качестве примера на рисунке 12 
приведено РЛИ дельты реки Селенги в Забайка-
лье, полученное 7 августа 2006 г. в режиме вы-
сокого разрешения FBS на согласованной гори-
зонтальной поляризации.  

 
Рисунок 12 – Дельта реки Селенги на снимке  

РСА PALSAR 

В зону съемки размером примерно 6050 
км (рисунок 12) входят покрытая лесами гори-
стая область Хамар-Дабан (внизу передана более 
светлым тоном с характерной «смятой» структу-
рой), равнинная область дельты реки Селенги 
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(середина верхней части снимка передана более 
темными тонами) и черный участок на снимке в 
левом верхнем углу – гладкая водная поверх-
ность озера Байкал.  

На первом этапе фрактальной обработки 
РЛИ РСА были измерены поля локальных зна-
чений дисперсионной фрактальной размерности 
D – рисунок 13.  

Рисунок 13 – Результат общей фрактальной 
обработки поля снимка РСА 

В равнинной части снимка видны линейча-
тые структуры – границы сельскохозяйственных 
полей, а также скопления ярких объектов – 
сильно отражающие элементы зданий и других 
конструкций в пределах населенных пунктов. 
Длинные извилистые темные линии на равнине – 
многочисленные рукава реки Селенги.  

Затем были получены эмпирические распре-
деления значений мгновенной фрактальной раз-
мерности D (срезы D) – рисунок 14.  

 
Рисунок 14 – Эмпирическое распределение  

значений мгновенной фрактальной размерности 

Далее на рисунке 15 показаны примеры 
фрактальной селекции по значению фрактальной 
размерности D.  

Выделенный фрагмент изображения с фрак-
тальной размерностью D 2,2 вблизи 1-го боль-
шого пика (рисунок 14) приведен на рисунке 

15,а. Выделенный фрагмент изображения с 
фрактальной размерностью D 2,5 (почти бро-
уновская поверхность) вблизи 3-го и 4-го боль-
ших пиков (рисунок 14) показан на рисунке 15,б. 

  
а б 

Рисунок 15 – Фрагменты РЛИ при D 2,2 (а) и 
D 2,5 (б) 

Таким образом, предложенные впервые ав-
тором более 30 лет тому назад в ИРЭ РАН фрак-
тальные методы обработки изображений суще-
ственно дополняют текстурные, а также другие 
методы и позволяют более надежно и точно 
производить операцию  кластеризации.  

Отметим, что после фрактальной обработки 
изображений поверхности, кроме устойчивого 
разделения по типам земных покровов, отмеча-
ются невидимые (скрытые) до этой обработки 
особенности (как, например, данные кластериза-
ции дистанционного зондирования земных по-
кровов). Это позволяет говорить о применении и 
пригодности методов фрактального распознава-
ния для идентификации участков изображения, 
«невидимых» при классических методах класте-
ризации по полю яркостей.  

Проведенные экспериментальные исследо-
вания с различными снимками радиофизических 
полей (оптика, инфракрасный диапазон и РЛИ) 
показали очевидную перспективность примене-
ния фрактально-скейлинговой обработки данных 
для решения современных практических задач в 
различных областях применения БПЛА и РСА, в 
том числе и для автоматического обнаружения 
объектов в режиме реального времени. 

Роль множеств «меры нуль». В настоящее 
время, я считаю, открытой проблемой остаются 
вопросы, связанные с «мерой нуль» [60]. Хоро-
шо известно, что в классической теории меры 
обычно фиксируют область определения меры. 
Эта область либо задается заранее, либо образу-
ется в результате любой процедуры продолже-
ния, например, Лебега – Каратеодори [42].  

Понятие меры, возникшее первоначально 
в теории функций действительного переменного, 
в настоящее время играет первостепенную роль 
в самых разнообразных отделах математики. 
Наряду с теорией функций действительного пе-
ременного, понятием меры в той или иной фор-
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ме широко пользуются теория вероятностей, 
функциональный анализ, топологическая алгеб-
ра, качественная теория дифференциальных 
уравнений и т.д. Различные отделы теоретиче-
ской физики, используя методы теории вероят-
ностей, функционального анализа, эргодические 
теоремы, также оказываются связанными 
в известной степени с понятием меры.  

Во многих приложениях выбор области 
определения меры оказывается весьма деликат-
ным вопросом. Типичные примеры такой ситуа-
ции связаны с мерами на топологических про-
странствах с фильтрациями. В частности, в тео-
рии интеграла Лебега часто можно пренебрегать 
множествами «меры нуль». Если некоторое 
условие выполнено для всех x, принадлежащих 
множеству S, за исключением, быть может, не-
которых значений x, образующих подмножество 
меры 0, то обычно говорят, что это условие вы-
полнено почти всюду на S или для почти всех 
значений x из S.  

Классически любые закономерности в науке 
и технике согласно математической статистики 
определяются фильтрацией и сглаживанием экс-
периментальных данных. При этом все редкие 
нетипичные события относят традиционно к 
множеству «меры нуль», которым математики 
пренебрегают. Почему и по каким критериям 
классическая наука оценивает нетипичность ка-
кого-либо события? Ведь при этом неизбежна 
потеря информации, может быть, важнейшей 
для описания физики редких явлений или собы-
тий, которые привычно, но скорее произвольно 
относят к нулевой мере.  

Совокупность наиболее вероятных событий 
содержит заведомо меньше информации из-за 
усреднения и сглаживания. При этом максимум 
энтропии не будет содержать никакой информа-
ции о сингулярных или экстремальных редких 
явлениях, уничтоженных фильтрацией данных. 
Таким образом, время усреднения должно быть 
адаптивной переменной и иногда выступает 
просто  мешающим фактором (я назвал это яв-
ление как «шум усреднения»), что, в общем, не 
стыкуется с классической радиотехникой. По-
следняя замкнута преимущественно на гауссов-
ские законы, не принимая во внимание степен-
ные устойчивые распределения или распределе-
ния с хвостами, отвечающие за скейлинг или 
масштабную инвариантность.  

По сути, степенные законы с целочислен-
ными или дробными показателями являются ге-
нераторами самоподобия. Фрактальные методы 
обработки многомерных сигналов, как показано 
впервые автором, априори должны учитывать 
топологические особенности конкретной инди-

видуальной выборки («фрактальные сигнату-
ры»), а не усредненные реализации. При этом 
амплитуда процесса «отходит» на второй план!  

В свое время, для обозначения такой физи-
ческой картины немарковских процессов и ее 
интерпретации мной было введено понятие «то-
пология выборки» и «размерностный склероз»  
[31]. В области дробного исчисления данная си-
туация при раскрытии физического смысла 
дробных производных характеризуется как 
«асимптотический склероз» [30, 60].  

Таким образом, я считаю множество «меры 
нуль» источником глубоких знаний и будущих 
теорий.  

Перспективные направления фракталь-
ных исследований. На основе исключительно 
собственных работ [1, 3, 4, 11-76] (см. также 
сайт автора – http://www.potapov-fractal.com) да-
лее дадим картину наиболее перспективных  
направлений фрактальных исследований в обла-
сти фундаментальных и прикладных наук.   

1. Исследование возможностей текстурных 
(пространственных и спектральных), фракталь-
ных и энтропийных признаков для радиолокаци-
онных задач обнаружения. 

2. Синтез новых моделей рассеяния радио-
локационных сигналов земными покровами на 
основе теории детерминированного хаоса, 
странных аттракторов и фрактальных вероят-
ностных распределений – устойчивых распреде-
лений.  

3. Исследование волновых явлений (рас-
пространение и рассеяние волн, процессы диф-
фузии) во фрактальных неоднородных средах на 
основе операторов дробного интегродифферен-
цирования. Дальнейшее развитие фрактальной 
электродинамики.  

4. Синтез моделей каналов радиолокацион-
ных и телекоммуникационных систем на основе 
пространственных фрактальных обобщенных 
корреляторов и фрактальных частотных функ-
ций когерентности. 

5. Исследование возможностей распознава-
ния формы или контуров целей с помощью 
фрактальных, текстурных и энтропийных при-
знаков. Работа на сингулярностях входной 
функции.  

6. Исследование потенциальных возможно-
стей и ограничений фрактальных методов обра-
ботки радиолокационных и связных сигналов, в 
том числе фрактальной модуляции и демодуля-
ции, фрактального кодирования и сжатия ин-
формации, фрактального синтеза изображений, 
фрактальных фильтров. Переход к фрактальным 
радиосистемам. Фракталы в акустоэлектронике 
(2012 г.).  
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7. Исследование адаптивной простран-
ственно-временной обработки сигналов на осно-
ве дробной размерности и дробных операторов.  

8. Поиск и исследование новых комбини-
рованных методов обнаружения и распознавания 
классов малоконтрастных целей в интенсивных 
негауссовских помехах.  

9. Исследование возможностей создания 
новых сред для передачи информации, многоди-
апазонных фрактальных поглощающих материа-
лов, конструирование фрактальных антенн и 
фрактальных частотно-селективных поверхно-
стей и объемов. Дальнейшее развитие теории и 
техники фрактальных импедансов. 

10. Синтез новых классов фракталов и муль-
тифракталов c обобщением понятия меры мно-
жеств.  

11. Изучение вида или топологии выборки 
одномерного (многомерного) сигнала для задач, 
например, искусственного интеллекта с целью 
создания словарей фрактальных признаков на 
основе фрактальных примитивов, являющихся 
элементами фрактального языка с фрактальной 
грамматикой, т.е. исследование проблемы «раз-
мерностного склероза» физических сигналов и 
сигнатур. Эти понятия, введенные автором, 
предполагают исследование топологических 
особенностей каждой конкретной индивидуаль-
ной выборки, а не усредненных реализаций, 
имеющих зачастую другой характер.  

12. Прогноз механизмов формирования и 
характеристик шероховатости с целью управле-
ния геометрическими параметрами микрорелье-
фа для получения заданных физико-химических 
и эксплуатационных свойств изделий при со-
временных неравновесных технологиях обра-
ботки их поверхностного слоя. Фракталы в 
нанотехнологиях. (В 2008 г. автор предложил 
новую концепцию, а именно, «Скейлинг шерохо-
ватого фрактального слоя и нанотехнологии»). 

13. Развитие фрактальной неинерциальной 
релятивистской радиолокации в искривленном 
пространстве – времени связанных структур [75, 
76], т.е. фрактальной геометрии пространства – 
времени детерминированных структур. 
[В настоящее время в США данное фундамен-
тальное научное направление получило яркое 
название «Фрактальная космология – Fractal 
Cosmology». Наши работы с соавторами значатся 
в списке основных публикаций (arXiv: Cornell 
University, USA) по этому главному направле-
нию теоретической физики].  

Официальные достижения фрактальных 
исследований. Результаты нашей научной дея-
тельности в ИРЭ им. В.А. Котельникова РАН по 
фрактально-скейлинговой обработке информа-

ции в интенсивных помехах, а также по фрак-
тальным радиосистемам и фрактальным радио-
элементам опубликованы в четырех отчетных 
докладах Президиума Российской академии наук 
(Научные достижения РАН. – М.: Наука, 2008, 
2010, 2012, 2013  гг.) и в Докладе Правитель-
ству Российской Федерации. Об итогах реализа-
ции в 2011 году Программы фундаментальных 
научных исследований государственных акаде-
мий наук на 2008 – 2012 гг. В трех томах. – М.: 
Наука, 2012. Приведем кратко текст этих офици-
ально признанных достижений.   

- В книге «Отчетный доклад Президиума 
Российской академии наук. Научные достиже-
ния Российской академии наук в 2007 году»  
(М.: Наука, 2008. 204 с.) в подразделе «Локаци-
онные системы», раздел «Информационные тех-
нологии и вычислительные системы» (с. 41), 
приведен следующий текст: «Создан эталонный 
словарь фрактальных признаков оптических и 
радиоизображений, необходимый для реализа-
ции принципиально новых фрактальных методов 
обработки радиолокационной информации и 
синтеза высокоинформативных устройств обна-
ружения и распознавания слабых сигналов на 
фоне интенсивных негауссовских помех. Уста-
новлено, что для эффективного решения задач 
радиолокации и проектирования фрактальных 
обнаружителей многомерных радиосигналов 
существенное значение имеют дробная размер-
ность, фрактальные сигнатуры и кепстры, а так-
же текстурные сигнатуры фона местности (ИРЭ 
РАН)» – 2007 г., опубликовано в 2008 г.  

- В книге «Отчетный доклад Президиума 
Российской академии наук. Научные достиже-
ния Российской академии наук в 2009 году»  
(М.: Наука, 2010. 616 с.) в подразделе «Локаци-
онные системы. Геоинформационные техноло-
гии и системы», раздел «Нанотехнологии и ин-
формационные технологии» (с. 24), приведен 
следующий текст: «Впервые в мировой практике 
предложены и экспериментально доказаны 
принципы построения новых, фрактальных 
адаптивных радиосистем и фрактальных радио-
элементов для современных задач радиотехники 
и радиолокации. Принцип действия таких систем 
и элементов основан на введении дробных пре-
образований излучаемых и принятых сигналов в 
пространстве нецелой размерности при учете их 
скейлинговых эффектов и негауссовской стати-
стики. Это позволяет выйти на новый уровень 
информационной структуры реальных немар-
ковских сигналов и полей (ИРЭ РАН)” )» – 2009 
г., опубликовано в 2010 г.  

- В книге «Отчетный доклад Президиума 
Российской академии наук. Научные достиже-
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ния Российской академии наук в 2011 году» (М.: 
Наука, 2012. 620 с.) в подразделе «Локационные 
системы. Геоинформационные технологии и си-
стемы», раздел «Информатика и информацион-
ные технологии» (с. 199 - 200),  и в книге «До-
клад Правительству Российской Федерации. Об 
итогах реализации в 2011 году Программы фун-
даментальных научных исследований государ-
ственных академий наук на 2008 – 2012 гг. В 
трех томах» (М.: Наука, 2012. 1016 с.) на с. 242 
приведен следующий текст: «На основе фрак-
тального анализа проведено систематическое 
исследование электродинамических свойств 
фрактальных антенн. Подтверждены широкопо-
лосные и многодиапазонные свойства фракталь-
ных антенн и зависимость числа резонансов от 
номера итерации фракталов. Показано, что на 
основе миниатюрных фрактальных антенн воз-
можна эффективная реализация частотно-
избирательных сред и защитных экранов, иска-
жающих радиолокационный портрет цели. Изу-
чены фрактальные частотно-избирательные 3D-
среды или фрактальные «сэндвичи» (инженер-
ные радиоэлектронные микро- и наноконструк-
ции). (ИРЭ РАН)» – 2011 г., опубликовано в 
2012 г.  

- В книге «Отчетный доклад Президиума 
Российской академии наук. Научные достиже-
ния Российской академии наук в 2012 году»  
(М.: Наука, 2013. 616 с.) в подразделе «Элемент-
ная база микроэлектроники, наноэлектроники и 
квантовых компьютеров. Материалы для микро- 
и наноэлектроники. Нано- и микросистемная 
техника. Твердотельная электроника», раздел 
«Нанотехнологии и информационные техноло-
гии» (с. 195), приведен следующий текст: 
«Установлено, что в физической основе функци-
онирования мемристора лежит целочисленный 
квантовый эффект Холла. Получены соотноше-
ния между током и напряжением для произволь-
ного типа мемристора. Результаты направлены 
на практическую реализацию мемристоров как 
новых элементов электронных схем. (НИИ ПМА 
КБНЦ РАН, ИРЭ РАН)» – 2012 г., опубликовано 
в 2013 г.  

Заключение. Фрактально-скейлинговые ме-
тоды, впервые предложенные и разработанные 
автором, имеют в своей основе конструктивную 
теорию дробной меры и значительно превосхо-
дят по своим возможностям классические мето-
ды радиотехники. Этим доказана и утверждена 
практическая уместность фундаментальной тео-
рии дробной меры.  

Таким образом:  
1. Доказана принципиальная возможность и 

высокая эффективность фрактально-

скейлинговых методов обработки радиолокаци-
онной информации при сверхмалых отношениях 
сигнал/шум.  

2.  Введен принцип «максимум топологии 
при минимуме энергии» для принимаемого сиг-
нала, позволяющий более эффективно использо-
вать преимущества фрактально-скейлинговой 
обработки информации.  

3. Определены и обоснованы основные 
принципы построения фрактальных радиоси-
стем, узлов и фрактальных радиоэлементов. 

В статье автор коснулся лишь некоторых 
наиболее важных вопросов, связанных с исполь-
зованием фракталов и эффектов скейлинга в ра-
диолокации. Приведенные материалы убеди-
тельно свидетельствуют о значительной эффек-
тивности предложенной автором концепции 
«фрактальных» радиосистем и, в частности, в 
применении ее к проблемам фрактальной радио-
локации.  

Автор поставил эти вопросы еще в 1980 году 
и в течение 35 лет успешно работает над их раз-
решением и развитием.  

Дополнительные сведения можно получить 
из литературы [1, 29, 30, 39-42, 46, 65-76].  

С большой благодарностью хочу специально 
отметить, что без благожелательной поддержки 
академиков В.А. Котельникова, Ю.В. Гуляева 
(ИРЭ РАН) и Б.В. Бункина (ЦКБ «Алмаз») моя 
работа в области фракталов и  физики их приме-
нения в радиосистемах, а также в цифровой об-
работке информации не была бы столь эффек-
тивной, систематической и широкой. 
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УДК 621.391 

П.А. Полушин, Д.А. Мартышевская, И. Джулани 
МЕТОД КОМПЕНСАЦИИ МЕЖСИМВОЛЬНЫХ  ИСКАЖЕНИЙ  

В СИСТЕМАХ СВЯЗИ С РАЗНЕСЕНИЕМ 

Предложен и описан метод компенсации межсимвольных искажений 
цифровых сигналов при разнесенном приеме. Проведено сравнение эффек-
тивности метода с методом оптимального сложения разнесенных сигналов. 
Описаны результаты компьютерного моделирования предложенного мето-
да и показана его эффективность в различных условиях работы. 

Ключевые слова: межсимвольная интерференция, метод компенсации, 
разнесенный прием. 

Введение. В многолучевых системах пере-
дачи цифровой информации в связи с разным 
временем распространения сигналов по различ-

ным лучам могут наблюдаться заметные частот-
но-селективные замирания, которые во времен-
ной области сопровождаются значительным 
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уровнем межсимвольной интерференции (МСИ). 
Наличие МСИ существенно снижает качествен-
ные характеристики передачи. Применение раз-
несенного приема в «классическом»  виде во 
многих случаях неэффективно, однако содержит 
возможности улучшения качества передачи.  

Целью работы является описание метода 
уменьшения уровня межсимвольных искажений 
путем компенсации мешающих составляющих в 
принимаемых разнесенных сигналах с использо-
ванием особенностей многолучевого распро-
странения и структуры сигналов.  Рассмотрению  
возможностей этого метода посвящена данная 
статья. 

Теоретические исследования. При воздей-
ствии МСИ в приемном тракте каждый приня-
тый символ является суперпозицией переданно-
го символа и нескольких предыдущих символов 
с определенными весовыми коэффициентами  
[1–3]. В результате процесс демодуляции приоб-
ретает некоторые особенности [4]. 

Рассмотрим его подробнее. Пусть S(t) – пе-
редаваемый сигнал,  g(t) – импульсная характе-
ристика канала передачи, τ – длительность сим-
вола. МСИ возникает, когда длительность им-
пульсной характеристики  Тg на значимом для 
обработки уровне составляет m символов, Тg=mτ. 
Тогда ее можно представить в виде  
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Рассмотрим ситуацию, когда используется 
модуляция BPSK. Корреляционная обработка 
осуществляется умножением принятого сигнала 
на опорный сигнал S0(t)=UCcos(ω0t+φ0), где UC, 
ω0 и φ0 – его амплитуда, частота и начальная фа-
за, и интегрированием результата произведения 
на интервале длительности символа τ. В этом  
случае отсчет νq номера q (после перехода к 
комплексному представлению сигналов знаком 
«*» обозначена операция комплексного сопря-
жения) определится формулой: 
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Внутренний интеграл в формуле (1) можно 
представить в виде: 
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где величина xq–k+1= ±1 и соответствует одному 
из двух возможных состояний передаваемого с 
помощью BPSK значения данного символа; ко-
эффициенты kh  определяются только особенно-
стями формы импульсной характеристики )(tg k  
многолучевого канала передачи.  

Считаем, что в стационарном режиме рабо-
ты используется фазовая автоподстройка часто-
ты, при этом в отсутствии МСИ система авто-
подстройки обеспечивает достаточно точное 
совпадение частоты опорного генератора с ча-
стотой передаваемого сигнала, ω0=ω. Начальная 
фаза колебания опорного генератора при этом 
устанавливается близкой к начальной фазе не-
сущей сигнала BPSK, что обеспечивает макси-
мальный уровень сигналов после коррелятора. 
Однако при воздействии МСИ заметного уровня 
начальная фаза опорного генератора станет за-
висеть не только от фазы основного символа, но 
также и от сигналов всех m лучей. 

Действительно, после подстановки (2) в (1) 
получаем: 

)exp( 0
1

01  jhUUx k

m

k
Ckqq 




 . 

Для удобства дальнейшего рассмотрения 
опускаем постоянные коэффициенты, тогда: 

)exp( 0
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k
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1
1  отличается от 

аргумента величины qx . 
Это отличие накладывается на фазу опорно-

го генератора, и поскольку модули и фазы коэф-
фициентов kh  имеют в общем случае независи-
мые значения, то колебание опорного генератора 
может уже не быть достаточно синфазным с ко-
лебанием основного символа, т.е. его фаза φН 
будет отличаться от начальной фазы основного 
символа на некоторую величину. При этом часть 
энергии полезного сигнала теряется. Чтобы это-
го не произошло, всегда, несмотря на наличие 
автоподстройки частоты, необходимо использо-
вать два коррелятора с взаимно ортогональными 
опорными сигналами (сдвинутыми один относи-
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тельно другого на угол 90º). Далее следует про-
изводить обработку одновременно двух после-
довательностей символов, получаемых с обоих 
корреляторов. 

Две последовательности отсчетов на выхо-
дах этих корреляторов определятся, соответ-
ственно, выражениями: 

)}exp(Re{
1

1 Hk

m

k
kqqC jhx  
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)}exp(Im{
1

1 Hk

m

k
kqqS jhx  



 . 

Другой путь реализации подстройки фазы 
опорного генератора может состоять в том, что-
бы подстройка производилась достаточно быст-
ро во время передачи тестовых сигналов. Тесто-
вая последовательность передается для опреде-
ления параметров сигналов, вызывающих МСИ, 
и заключается в передаче радиоимпульсов с по-
стоянной начальной фазой на несущей частоте. 
Подстройка частоты и фазы опорного генератора 
производится в течение принимаемого основно-
го символа, а на интервале времени между ос-
новными символами подстройка не осуществля-
ется, чтобы исключить появление ошибки фазы 
опорного генератора из-за мешающих сигналов. 
При этом паузы между интервалами подстройки 
опорного генератора можно использовать для 
определения параметров мешающих сигналов, 
которые приходят по другим лучам.  

При использовании такого вида подстройки 
фазы опорного генератора сигнал основного лу-
ча будет на выходе только одного из подобных 
корреляторов, а на выходе другого коррелятора 
он будет отсутствовать, а будут присутствовать 
только сигналы мешающих лучей. Однако и их 
можно далее использовать для улучшения эф-
фективности компенсации МСИ. Таким образом, 
если в системе реализуется параллельная пере-
дача сигналов в форме разнесения, то сигналы, 
принимаемые по разным каналам разнесения, 
можно использовать для частичной компенсации 
задержанных символов, накладывающихся на 
основной символ. 

Рассмотрим систему с N-кратным частотным 
разнесением. При этом используются N различ-
ных опорных генераторов, каждый из которых 
подстраивается под частоту и фазу несущей сво-
его канала. Однако, поскольку обработка сигна-
лов в рассматриваемом методе производится по-
сле корреляторов, то в принципе он применим и 
при пространственном разнесении, если на при-
емной стороне в каждом канале разнесения бу-
дет использован отдельный самостоятельный 
опорный генератор.  

В каждом канале разнесения совокупности 
отсчетов  νCq и νSq будут различаться, и при до-

статочной величине разнесения их изменения по 
времени будут коррелированны слабо. Первона-
чально будем рассматривать только последова-
тельности отсчетов   νCq  в каждой ветви разне-
сения. В каждом из них составляющая  

)exp(1 Hq jhx   может считаться полезной, а 

остальные m–1 составляющих   )(21 Hq jhx   

)(1 Hmmq jhx  
  – мешающими. И полезные, и 

мешающие составляющие представляют собой 
во всех  N каналах одни и те же сигналы и отли-
чаются только весовыми коэффициентами, и 
здесь могут быть эффективно применены из-
вестные методы компенсации помех [5,6].  

Для удобства дальнейшего анализа переобо-
значим рассматриваемые величины. Пусть в q-й 
момент времени полезный сигнал xq=s, мешаю-
щие сигналы   xq-k+1=yj, (k=2÷m, j=k–1, j=1÷(m–
1)=M). Весовые коэффициенты  в i-й ветви раз-
несения при полезных сигналах равны 

iiHjh   )]}exp({Re[ 1
 , i=1÷N, весовые коэф-

фициенты при мешающих сигналах равны 

ijiHj jh   )]}(exp({Re[ 1
 . Совокупность ко-

эффициентов μi обозначим, как вектор-столбец μ 
размером 1×N, совокупность мешающих сигна-
лов yj обозначим так же как, вектор-столбец  y  
размером 1×M. Коэффициенты  ηij  составят мат-
рицу Н размером  N×M, (H)ij=ηij. В общем случае 
величины всех μi и ηij различаются. 

В подобной ситуации методы компенсации 
позволяют объединением сигналов различных 
ветвей с определенными  весовыми коэффици-
ентами ai изменять соотношение уровней любых 
составляющих сигналов [5,6]. В частности, мож-
но значительно уменьшить уровень мешающих 
составляющих межсимвольной интерференции, 
а в некоторых случаях полностью их скомпенси-
ровать. 

Весовые коэффициенты ai объединим в век-
тор-столбец a. Величина полезного сигнала по-
сле суммирования равна UC=aTμ=μТa, где индек-
сом «Т» обозначена операция транспонирования. 
Помеховые составляющие определятся произве-
дением Hy. Поскольку соседние информацион-
ные символы можно считать независимыми, то 
средняя мощность полезного сигнала и суммар-
ная средняя мощность мешающих составляю-
щих равны соответственно PC=aTμμTa  и  
PM=aTHHTa=aTH2a, где Н2=ННТ. Для нахожде-
ния оптимальных значений весовых коэффици-
ентов необходимо минимизировать отношение  
γ=РМ/РС. Продифференцируем это отношение по 
каждому из коэффициентов ai и приравняем ре-
зультаты дифференцирования к нулю. Получен-
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ные N уравнений после преобразования также 
можно записать в векторной форме:  

H2aaTμμTa=μμTaaTH2a. 
С использованием выражений для РС и РМ 

формулу можно преобразовать следующим об-
разом: 

γН2а=μμТа.                     (3) 
Из (3) видно, что если NM, то имеется 

единственное решение [7]: аopt=Н2
–1μ, где индек-

сом «–1» обозначена операция определения об-
ратной матрицы. При использовании таких весо-
вых коэффициентов средняя мощность полезно-
го сигнала и суммарная средняя мощность ме-
шающих составляющих равны соответственно: 

21
2

11
2 )()( μHμμHμμHμ   TTTT

CP , 

μHμμHHHμ 1
2

1
22

1
2 )(   TTT

MP , 
поскольку матрица Н2 – симметричная. Таким 
образом, обеспечивается соотношение 

μHμ 1
2
 T

MC PP . Если N>M, то матрица Н2 – 
вырожденная и решением будет любая линейная 
комбинация ее собственных векторов, соответ-
ствующих нулевым собственным числам. 

Регулировка весовых коэффициентов на ос-
нове полученной формулы обеспечивает мини-
мальный остаточный уровень компонентов 
МСИ, однако ее следует использовать только 
при незначительном уровне шумов. Если же это 
условие не выполняется, то при каких-то соот-
ношениях коэффициентов ηij при уменьшении 
уровня МСИ наряду с этим может значительно 
возрасти результирующий уровень шумов. По-
этому при оптимизации весовых коэффициентов 
следует одновременно учитывать и вклад шу-
мов, как мешающих составляющих. 

Будем считать приемную аппаратуру кана-
лов разнесения однотипной и примем величину 
средней мощности шума в каждом канале рав-
ной σ2. Поскольку шумовые реализации в кана-
лах можно считать взаимно некоррелированны-
ми, то после суммирования средняя мощность 
шума определится выражением: PN= σ2aTa и для 
нахождения вида оптимальных коэффициентов 
необходимо минимизировать уже отношение 
(PM+PN)/PC.  

Мешающими составляющими входных сиг-
налов являются и компоненты МСИ, и компо-
ненты шума. При этом различные алгоритмы 
обработки принимаемых сигналов по-разному 
влияют на эти два вида компонент, при одном 
алгоритме более эффективно подавляются ком-
поненты МСИ, при другом алгоритме сильнее 
снижается уровень шума. Поэтому для сравни-
тельных заключений представляется более 

удобным рассматривать постоянным уровень 
полезного сигнала после обработки разными ал-
горитмами, а получающийся различный уровень 
компонент МСИ и шума отсчитывать относи-
тельно его.  

Если учитывать наличие шума в разнесен-
ных сигналах, то общая корреляционная матрица 
мешающих составляющих станет равна Н2+σ2E , 
где Е – единичная матрица размером N×N, по-
скольку шумовые компоненты различных ветвей 
некоррелированы. В этом случае выражение для 
весовых коэффициентов, оптимальных уже с 
учетом шума, будет иметь вид: 

аopt=(Н2 + σ2 E)–1μ.                  (4) 
При этом матрица Н2 + σ2 E не будет вырожден-
ной ни при каких соотношениях между N и M. 
Соотношение средней мощности суммы меша-
ющих составляющих к полезной составляющей 
при этом определяется выражением:  

μEHμ 12
2 )(/1)(  T

CNM PPP . 

Представляет интерес сравнить результаты 
комбинирования разнесенных сигналов в соот-
ветствии с выражением (4) с общим уровнем 
мешающих компонентов при «классическом» 
комбинировании. Будем рассматривать метод 
оптимального сложения, который при одинако-
вых уровнях шума в ветвях разнесения упроща-
ется до квадратичного сложения. Этот метод 
максимизирует только отношение «сиг-
нал/шум», а наличие МСИ не учитывает. Весо-
вые коэффициенты при этом определяются вы-
ражением: a=μ, соотношение общей мощности 
мешающих компонент к мощности полезной 
компоненты – выражением  [6]:  

  μμμEHμ TT
CNM PPP )()( 2

2  . 

Если используются два коррелятора, то две 
последовательности по N отсчетов рассматрива-
ются как одна последовательность с 2N отсчета-
ми (кратность разнесения как бы удваивается). 
При этом, хотя во «второй половине» последова-
тельности отсутствуют полезные составляющие, 
но имеющиеся там мешающие составляющие 
имеют другие амплитудно-фазовые характери-
стики, чем те же составляющие из «первой по-
ловины», и их можно использовать для более 
эффективной компенсации. 

Реализация квазиоптимального алгорит-
ма компенсации. Описанный алгоритм опреде-
ляет значения оптимальных весовых коэффици-
ентов, которые могут обеспечить  наилучшее 
подавление мешающих составляющих. Однако 
это требует вычислений с применением матрич-
ной обработки и взвешенного суммирования 
принимаемых разнесенных сигналов с использо-
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ванием вычисленных коэффициентов. Возмож-
ные неточности вычислений и регулировки при 
практической реализации снижают эффектив-
ность метода, кроме того, затруднен непосред-
ственный контроль достигнутого результата.  

При необходимости могут быть использова-
ны более простые квазиоптимальные методы 
компенсации. Возможный пример реализации 
для двукратного разнесения приведен на рисун-
ках 1 и 2. Компенсация производится в две ста-
дии. На первой стадии (см. рисунок 1) произво-
дится предварительная компенсация в каждом 
канале разнесения, частично уменьшающая уро-
вень составляющих мешающих сигналов. Для 
этого в компенсаторе каждой ветви разнесения 
(К1 и К2) используется вычитание с определен-
ными весовыми коэффициентами двух состав-
ляющих. Они получаются из соответствующего 
разнесенного сигнала с помощью двух корреля-
торов, использующих ортогональные напряже-
ния опорного генератора. На второй стадии в 
третьем компенсаторе (К3) производится уже 
вычитание двух предварительно обработанных 
разнесенных сигналов также с определенными 
весовыми коэффициентами, обеспечивающими 
максимальное соотношение между уровнями 
полезных и мешающих составляющих. 

 
Рисунок 1 – Две стадии компенсации 

межсимвольных искажений 

На рисунке 2 приведена структурная схема 
компенсаторов К1 и К2. Входной сигнал посту-
пает на два одинаковых коррелятора (Корр.1 и 
Корр.2), в которых входное напряжение умно-
жается на опорные сигналы и интегрируется на 
интервале длительности одного символа с соот-
ветствующей синхронизацией. Опорные сигналы 
вырабатываются опорным генератором (ОГ), 
частота и фаза которого подстраивается под ча-
стоту и фазу полезного основного символа. Для 
того чтобы присутствие мешающих символов не 
влияло на подстройку, подстройка осуществля-
ется во время периодически повторяющихся те-
стовых сеансов.  

Тестовые сеансы состоят из нескольких по-
следовательно передаваемых тестовых радиоим-
пульсов, содержащих только несущую. Тестовые 
радиоимпульсы разделяются защитными вре-
менными интервалами TD, кратными τ, но боль-

шими, чем mτ. Несколько тестовых импульсов в 
сеансе необходимо, чтобы уменьшить влияние 
шумов на точность настройки ОГ. Во время пе-
редачи информационной последовательности 
между тестовыми сеансами опорный генератор с 
помощью коммутатора (Комм.) отключается от 
входа и его подстройка не производится. 

В Корр.1 используется непосредственно 
сигнал ОГ, а для использования в Корр.2 этот 
сигнал предварительно проходит через фазо-
вращатель (ФВ) на 90º. Таким образом, на выхо-
де Корр.1 в интервалах между тестовыми им-
пульсами образуется последовательность отсче-
тов мешающих сигналов, синфазная с основным 
сигналом. На выходе Корр.2 полезный сигнал 
отсутствует, а образуется последовательность 
отсчетов мешающих сигналов, ортогональная 
основному сигналу. 

 
Рисунок 2 – Схема компенсаторов К1 и К2 

Значения уровней всех мешающих сигналов 
по отдельности накапливаются в блоках памяти 
П1 и П2. В блоке регулировки усиления (РУ1) 
каждое значение из П2 домножается на один и 
тот же коэффициент Ку и в блоке вычитания (В1) 
они вычитаются из значений тех же номеров, 
запомненных в П1. Далее в перемножителе (Х) 
значения одинаковых номеров перемножаются, 
и все результаты перемножения складываются в 
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сумматоре (Σ). Далее выходной сигнал суммато-
ра интегрируется в интеграторе (Инт.) и исполь-
зуется как значение коэффициента Ку. Опреде-
ленное во время тестового сеанса значение Ку 
запоминается в блоке памяти П3 и используется 
при передаче информационной последователь-
ности до следующего тестового сеанса. Для это-
го выходной сигнал коррелятора Корр.2 в блоке 
регулировки усиления РУ2, аналогичном РУ1, 
умножается на запомненное значение Ку и далее 
вычитается в блоке вычитания В2 из сигнала 
первого коррелятора. 

Несмотря на то, что ортогональная и син-
фазная компоненты каждого мешающего сигна-
ла имеют различные значения, но во время пере-
дачи информационных последовательностей они 
относятся к одному и тому же передаваемому 
символу xi, следовательно, свой знак меняют од-
новременно. Как следует из теории корреляци-
онных компенсаторов [2,5,6] , при подобной ре-
гулировке после блока В2 уровень мешающих 
составляющих уменьшается на величину, про-
порциональную квадрату коэффициента корре-
ляции между значениями синфазных и ортого-
нальных составляющих. Эта величина зависит от 
свойств канала передачи и случайно меняется по 
времени, однако лишь в редкие моменты време-
ни она может равняться нулю. В остальное вре-
мя уровень мешающих составляющих на выходе 
В2 снижается, а уровень полезного сигнала оста-
ется прежним. В случае необходимости в схеме 
можно учесть присутствие тепловых шумов, 
включив постоянную добавку в значения, накап-
ливаемые в П1 и П2. Блоки К3 работают сход-
ным образом, но регулировка производится ис-
ходя не из минимума мешающих составляющих, 
а из максимума соотношения уровней полезных 
и мешающих сигналов. 

Экспериментальные исследования. Для 
определения выигрыша от оптимального комби-
нирования сигналов были произведены вычис-
лительные эксперименты на основе моделирова-
ния процесса обработки принимаемых сигналов 
различными методами [8,9]. В качестве модели 
замираний разнесенных сигналов использова-
лась релеевская модель [1,2].  

Предполагалось, что фазирование опорного 
сигнала коррелятора производится по основному 
сигналу первого луча, и замирания его уровня 
могут быть описаны релеевским распределени-
ем. Поскольку фазовый сдвиг сигналов других 
лучей распределен случайно относительно фазы 
первого луча (а значит, и относительно фазы 
опорного сигнала), то уровень соответствующих 
ортогональных составляющих этих лучей может 
быть описан гауссовым распределением. 

В результате замираний величина мешаю-
щих компонент меняется относительно величи-
ны основного символа, естественно, меняется и 
степень их подавления при использовании раз-
личных алгоритмов. Однако предполагалось, что 
усредненные за достаточно большой интервал 
времени  уровни мешающих компонент состав-
ляют определенные величины относительно 
усредненной мощности основного символа. Эти 
величины использовались в качестве параметров 
соответствующих независимых гауссовых рас-
пределений отсчетов ортогональных составля-
ющих в различных разнесенных сигналах. Далее 
к отсчетам добавлялись шумовые составляющие 
и на основе полученного набора величин по раз-
личным алгоритмам определялись необходимые 
весовые коэффициенты. С их использованием 
вычислялись остаточные после обработки уров-
ни МСИ и шума в данном отсчете выходного 
сигнала.  

После усреднения этих результатов по до-
статочно длинным выборкам определялись 
средние величины подавления при использова-
нии разных алгоритмов. Для сравнения эффек-
тивности различных методов каждый набор от-
счетов обрабатывался с помощью двух методов 
– известного метода оптимального сложения и  
описываемого метода компенсации мешающих 
лучей. Определялись остаточные уровни отдель-
но мощности шумов и отдельно суммарной 
мощности мешающих сигналов, а также общей 
суммы их мощностей для разной величины ρ 
соотношения усредненной мощности основного 
сигнала (определяемой параметром его релеев-
ского распределения) и мощности шума до об-
работки в корреляторах.   

На графиках рисунков 3–8 в качестве при-
мера представлены некоторые результаты экспе-
риментов. На всех рисунках по оси абсцисс от-
ложены значения ρ отношения «сигнал/шум» 
(с/ш) одиночного сигнала.  

Поскольку целью экспериментов было 
определение степени независимого подавления 
разных мешающих компонент различными ме-
тодами, то для наглядности результатов по вер-
тикальной  оси откладывались «обратные» от-
ношения: остаточной мощности шума (β1, гра-
фики под номерами 1); остаточной суммарной 
средней мощности сигналов мешающих лучей 
(β2 графики под номерами 2); и общей мощности 
шума и мешающих лучей (β3, графики под номе-
рами 3) к усредненной мощности полезного сиг-
нала после обработки. 

Прерывистыми линиями обозначены графи-
ки, соответствующие методу оптимального сло-
жения, сплошными линиями – методу комбини-
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рования. Графики на рисунках 3 и 4 получены 
при двукратном разнесении и при воздействии 
сигналов двух мешающих лучей (N=2, M=2). 
Графики на рисунках 5,6 и 7,8 получены при 
значениях параметров соответственно N=2, M=4 
и N=4, M=4. На всех рисунках при М=2 значения 
средней мощности мешающих символов относи-
тельно основного символа составляли величины 
0,8 и 0,6. При М=4 эти величины были равны: 
0,8; 0,6; 0,2; 0,1. 

 
Рисунок 3 – Подавление шума и сигналов 

мешающих без использования ортогональной 
составляющей при кратности разнесения N=2 

и числе мешающих лучей M=2 

 
Рисунок 4 – Подавление шума и сигналов 

мешающих c использованием ортогональной  
составляющей при кратности разнесения N=2 

и числе мешающих лучей M=2 

Исследовались ситуации, когда для компен-
сации использовались только синфазные состав-
ляющие мешающих сигналов (рисунки 3, 5 и 7) 
и ситуации, когда для компенсации совместно с 

ними использовались и ортогональные состав-
ляющие мешающих сигналов (рисунки 4, 6 и 8). 

 
Рисунок 5 – Подавление шума и сигналов 

мешающих без использования ортогональной 
составляющей при кратности разнесения N=2 

и числе мешающих лучей M=4 

 
Рисунок 6 – Подавление шума и сигналов 

мешающих c использованием ортогональной  
составляющей при кратности разнесения N=2 

и числе мешающих лучей M=4 

Выводы. Результаты всей серии экспери-
ментов позволяют сделать следующие выводы. 

1. Метод компенсации позволяет повысить 
помехоустойчивость передачи цифровых сигна-
лов при воздействии МСИ и в одинаковых усло-
виях работы добиться заметно лучшего подавле-
ния суммарной мощности мешающих сигналов и 
шума по сравнению с известным методом опти-
мального сложения сигналов, который увеличи-
вает только отношение «сигнал/шум», при этом 
положительный эффект возрастает с увеличени-
ем кратности разнесения. 
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Рисунок 7 – Подавление шума и сигналов меша-
ющих без использования ортогональной состав-
ляющей при кратности разнесения N=4 и числе 

мешающих лучей M=4 

 
Рисунок 8 – Подавление шума и сигналов 

мешающих c использованием ортогональной 
составляющей при кратности разнесения N=4 

и числе мешающих лучей M=4 

2. Если рассматривать только остаточный 
уровень шума, то метод оптимального сложения 
позволяет достичь лучших результатов, чем ме-
тод компенсации. 

Использование для компенсации наряду с 
синфазными составляющими мешающих сигна-
лов также и их ортогональных компонент позво-
ляет значительно улучшить степень их подавле-
ния, поскольку это эквивалентно применению 
удвоенной кратности разнесения. 
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УДК 621.391 

П.С. Покровский 
ПРОЦЕДУРА СИНТЕЗА РАДИОСИГНАЛОВ С УПРАВЛЯЕМОЙ 

СВЯЗЬЮ МЕЖДУ КВАДРАТУРНЫМИ СОСТАВЛЯЮЩИМИ  
ПО ДВУМ ПОКАЗАТЕЛЯМ КАЧЕСТВА  

Проведен синтез радиосигналов с управляемой связью между синфазной 
и квадратурной составляющими (РУССКС) по критерию качества, косвенно 
учитывающему ширину полосы частот сигнала и уровень флуктуации оги-
бающей. Показано, что синтезированные сигналы позволяют варьировать 



50                                               ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 2 (выпуск 52). Рязань, 2015 

ширину полосы частот в диапазоне более, чем 28 %, а величину пик-
фактора – в диапазоне более 1,9 дБ. Обоснована двухэтапная процедура 
синтеза РУССКС с заданными спектральными и энергетическими свой-
ствами. Обосновано множество РУССКС, позволяющих изменять спек-
тральную эффективность в пределах от 0,66 до 1,1 Гц/(бит/с), а помехо-
устойчивость – в пределах от 6,8 до 7,4 дБ. 

Ключевые слова: космические радиосистемы передачи информации, 
спектрально-эффективные радиосигналы, многокритериальный синтез, 
комбинированный критерий качества, энергетическая эффективность. 

Введение. При организации космических 
радиосистем передачи информации (КРСПИ) 
требуется обеспечить достоверную передачу 
значительных объемов данных на расстояниях 
десятки и сотни тысяч километров [1, 2]. При 
этом главными проблемами, связанными с реа-
лизацией этих требований, являются невысокий 
энергетический потенциал передатчика и огра-
ниченный частотный ресурс радиолинии. С уче-
том данных обстоятельств в современных 
КРСПИ широко применяются различные спек-
трально-эффективные радиосигналы с низким 
уровнем флуктуаций огибающей, такие как сиг-
налы с T-OQPSK, GMSK и FQPSK [2]. Эти сиг-
налы значительно отличаются по своим спек-
тральным и энергетическим характеристикам и 
поэтому используются в разных приложениях.  

В [3, 4] показано, что перечисленные виды 
сигналов можно формировать с помощью одного 
программно-перестраиваемого устройства, осно-
ванного на введении специальной управляемой 
связи между синфазной и квадратурной состав-
ляющими радиосигнала. Этот универсальный 
формирователь позволяет производить плавную 
смену вида модуляции за счет изменения значе-
ний всего двух управляющих коэффициентов 1A  
и 2A , не прерывая сеанса связи. Кроме того, для 
приема перечисленных спектрально-эффектив-
ных сигналов в [5] разработана универсальная 
схема детектора, также управляемая путем из-
менения значений коэффициентов 1A  и 2A . Ре-
зультаты предварительных исследований пока-
зывают [3], что кроме известных T-OQPSK-, 
GMSK- и FQPSK-сигналов данный формирова-
тель поддерживает и неизвестные формы сигна-
лов, которые обеспечивают различное сочетание 
спектральных и энергетических характеристик. 
С учетом этого в интересах создания перспек-
тивных КРСПИ целесообразно проведение двух-
критериального синтеза радиосигналов с управ-
ляемой связью между синфазной и квадратурной 
составляющими (РУССКС) для достижения тре-
буемых спектральных и энергетических харак-
теристик радиолинии. 

Цель работы – обоснование процедуры 

синтеза РУССКС по критериям спектральной и 
энергетической эффективности. 

Минимизация полосы частот радиосиг-
нала. При организации КРСПИ актуальна задача 
определения значений управляющих коэффици-
ентов РУССКС, соответствующих наименьшей 
занимаемой полосе частот 99F  [1, 2]. Здесь под 
величиной 99F  понимается диапазон частот, в 
котором сосредоточено 99 % энергии радиосиг-
нала. Минимизация занимаемой полосы частот 
позволяет в условиях ограниченного частотного 
ресурса повысить скорость передачи информа-
ции, а также уменьшить влияние помех, дей-
ствующих по соседнему каналу. Как известно 
[6], задача минимизации непосредственно вели-
чины 99 SF T  ( 2S bT T  – длительность дибита) 
сопряжена с большими вычислительными слож-
ностями, связанными с необходимостью реше-
ния интегральных уравнений. Поэтому при оп-
тимизации спектральных характеристик радио-
сигнала на практике в качестве целевого функ-
ционала используют эффективную полосу ча-
стот, определяемую в следующем виде [6]: 

2
0( ) ( ) / ( )Э G d G d      
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где (G   – спектральная плотность мощности 
сигнала, 0  – циклическая частота несущего ко-
лебания радиосигнала. 

С учетом формул, приведенных в [4], для 
относительной эффективной полосы частот Э ST  
РУССКС можно получить выражение: 
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Здесь 1 11a A   и 2 21a A   – вспомогательные 
величины. 

Параметры 1a  и 2a  РУССКС, соответству-
ющие наименьшей эффективной полосе частот 
(то есть 

1 2
1 2,

arg{min ( , )}Эa a
a a ), оцениваются из не-

обходимого условия минимума функции. Можно 
показать, что данному условию удовлетворяет 
точка с координатами ( 0,46103; 0,12278)  , что 
соответствует значениям коэффициентов 
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1 1,46A   и 2 1,12A  . При этом относительная 
эффективная полоса частот равна min 1,70ST  , 
занимаемая полоса частот – 99 1,34SF T  , а вели-
чина пик-фактора – 1,25  . 

Таким образом, синтезированные РУССКС 
выигрывают по занимаемой полосе частот более 
5 % у T-OQPSK-сигналов, более 15 % у FQPSK-
сигналов и более 25 % у GMSK-сигналов              
( 0,3bBT  ). Однако данное увеличение спек-
тральной эффективности сопровождается повы-
шением на 0,7 дБ пик-фактора по сравнению со 
случаем использования T-OQPSK-сигналов. 

Минимизация пик-фактора радиосигна-
ла. В целях повышения энергетического потен-
циала радиолиний перспективных КРСПИ необ-
ходимо минимизировать уровень флуктуаций 
огибающей РУССКС [2]. То есть требуется ре-
шить задачу: 

1 2
1 2,

min ( , )
a a

a a . Так как пик-фактор по 

определению является неотрицательной величи-
ной, а также с учетом монотонности квадратиче-
ской функции данная задача эквивалентна сле-
дующей: 

1 2 1 2

2
1 2, ,

min ( , ) min{max ( ) / ( )}S Sa a a a t
a a P t P t  . (3) 

Наличие чебышевской метрики в записи це-
левого функционала, как известно [7], приводит 
за счет значительного количества локальных 
экстремумов к усложнению решения поставлен-
ной задачи. Поэтому в [8] для синтеза сигналов с 
минимальным уровнем флуктуаций огибающей 
рассмотрено применение функционала, опреде-
ленного в евклидовом пространстве и косвенно 
связанного с величиной пик-фактора. С приме-
нением данного подхода задачу (3) можно пред-
ставить в виде минимизации дисперсии J  мгно-
венной мощности РУССКС: 

                 
1 2

1 2,
min ( ( , , ))Ca a

J S t a a , (4) 

где 2 2 2
1 2( ( , , )) ( ( ) ) ( ( )) ( ( ))C S S S SJ S t a a P t P P t P t    , а 

второй начальный момент мгновенной мощно-
сти определяется в виде: 

 
( 1)2 2 2 21( ) { ( ( ) ( )) }S

S S

i T

S T iT
P t E I t Q t dt


  , (5) 

где ( ), ( )I t Q t  – синфазная и квадратурная состав-
ляющие РУССКС. 

С учетом формул, приведенных в [3], функ-
ционал 1 2( ( , , ))CJ S t a a  можно представить в виде 
функции двух аргументов 1 2,a a , то есть: 
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Оптимальные по рассматриваемому крите-
рию параметры 1 2,a a  определяются из необхо-
димого условия минимума функции 1 2( , )J a a . 
Можно показать, что при условии положитель-
ной определенности управляющих коэффициен-
тов 1 0A  , 2 0A   данному условию удовлетво-
ряют РУССКС, соответствующие 1 0,59A   и 

2 0,81A  . Величина пик-фактора этих сигналов 
составляет min ,004   (уровень 0,036  дБ), а за-
нимаемая полоса частот равна 99 1,73SF T  . То 
есть полученные таким образом РУССКС удо-
влетворяют современным требованиям, предъ-
являемым к перспективным КРСПИ [9].  При 
этом синтезированные сигналы по уровню пик-
фактора практически не уступают известным 
спектрально-эффективным радиосигналам, но 
занимают промежуточное положение между 
FQPSK- ( ,003  ; 99 1,59SF T  ) и GMSK- сиг-
налами (  ; 99 [1,81; 2,05]SF T  ). 

Синтез по комбинированному критерию 
качества. Анализ полученных выше результатов 
показывает, что наилучшие по критерию мини-
мума пик-фактора сигналы более чем на 28 % 
уступают по ширине полосы частот оптималь-
ным в плане максимума спектральной эффек-
тивности, и, наоборот, выигрывают по уровню 
флуктуаций огибающей порядка 1,9 дБ.  Таким 
образом, оптимум по одному критерию качества 
соответствует проигрышу по второму. То есть 
выбор конкретного вида РУССКС для примене-
ния в перспективных КРСПИ необходимо осу-
ществлять исходя из компромисса между спек-
тральной и энергетической эффективностью. 
Для решения данной задачи предложено произ-
водить выбор управляющих коэффициентов 1A  и 

2A  на основе результатов оптимизации по ком-
бинированному критерию качества: 

     2
1 2 1 2 1 2( , ) ( , ) (1 ) ( , )K Э SJ A A A A T J A A     , (7) 

где [0;1]  – весовой множитель.  
Здесь первое и второе слагаемые косвенно 

влияют на уровень занимаемой полосы частот и 
пик-фактор соответственно. При этом задача 
синтеза сводится к задаче двумерной параметри-
ческой оптимизации, то есть 

1 2
1 2, 0

min ( , , )KA A
J A A 


 при [0;1] . (8) 

Как известно [10], при решении подобного 
рода задач безусловной оптимизации высокую 
скорость сходимости и точность достижения оп-
тимума в условиях ограниченных вычислитель-
ных ресурсов обеспечивают квазиньютоновские 
методы. На основе использования данного мате-
матического аппарата получены зависимости 
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управляющих коэффициентов 1A  и 2A  от весо-
вого множителя  , соответствующие решению 
поставленной задачи. Данные зависимости 1( )A   
и 2 ( )A   методом наименьших квадратов с ошиб-
кой по СКО менее 0,01 аппроксимируются 
функциями следующего вида: 

1( ) ( ) cos ( )m mA A    , 
2 ( ) ( )sin ( )m mA A    , (9) 

где ( )mA  , ( )m   – вспомогательные функции, 
определяемые выражениями: 

3 2 1( ) exp( (1 )) tg( ( ) / 2)mA b b b       , 
6 7 5 4( ) ( exp( ( 1)) ) tg(1,5 3 )m b b b b        . 

Здесь 1 7...b b  – параметры аппроксимации, 
значения которых сведены в таблицу. 

i  1 2 3 4 5 6 7 
ib  0,97 0,04 -0,09 0,59 0,01 -0,04 2,38 

Состав предложенного комбинированного 
критерия качества показывает, что задачу (8) 
можно рассматривать как скаляризацию двух-
критериальной оптимизации управляющих ко-
эффициентов РУССКС по минимуму эффектив-
ной полосы Э  и дисперсии J  мгновенной 
мощности сигнала  [6]. Учитывая монотонность 
функции )J , полученные зависимости 1( )A   и 

2 ( )A   принадлежат множеству «нехудших» то-
чек данной задачи двухкритериальной оптими-
зации [6]. 

На рисунке 1 представлены зависимости 
пик-фактора   и нормированной полосы  99 SF T
частот РУССКС от весового множителя  .  

 
Рисунок 1 – Зависимости пик-фактора   и 

нормированной полосы частот 99 SF T  от 
весового множителя   

Анализ результатов показывает, что полу-
ченные зависимости 1( )A   и 2 ( )A   позволяют на 
одном программно-перестраиваемом модуле 
формировать РУССКС с различными сочетани-
ями спектральных и энергетических характери-

стик, определяемыми значением весового мно-
жителя  . При этом диапазон изменения норми-
рованной полосы частот составляет более чем 
28 %, а уровня флуктуаций огибающей – более 
1,9 дБ. 

С целью формирования для перспективных 
КРСПИ радиосигналов с заданными спектраль-
ными и энергетическими характеристиками на 
основе рассчитанных функций 99 ( ) SF T  и ( )  
построена зависимость 99 ( ) SF T  , показанная на 
рисунке 2. 

 
Рисунок 2 – Зависимость нормированной  

полосы 99 SF T  частот от уровня пик-фактора   
РУССКС 

Полученная характеристика (см. рисунок 2) 
имеет области, в которых нарушается свойство 
монотонности (всплеск зависимости в окрестно-
стях точки 1,025  ). Поэтому данная кривая не 
является точной левой нижней границей множе-
ства допустимых точек в задаче оптимизации по 
критериям минимумов 99 SF T  и  . Это объясня-
ется немонотонным характером функциональной 
зависимости между величинами 99F  и Э , ко-
торым на практике зачастую пренебрегают [6]. 
Таким образом, полученную зависимость 

99 ( ) SF T   можно применять в интересах оценки 
предельно допустимых спектральных и энерге-
тических характеристик генерируемых в КРСПИ 
РУССКС. Соответствующие данным квазиопти-
мальным сигналам управляющие коэффициенты 

1A  и 2A  представляются в виде функциональных 
зависимостей от величины пик-фактора  , ко-
торые представлены на рисунке 3. 

С учетом этого процедура синтеза РУССКС 
с заданными спектральными и энергетическими 
свойствами в интересах перспективных КРСПИ 
состоит из двух этапов: 

1)  по характеристике, приведенной на ри-
сунке 2, согласно заданным требованиям к ра-
диосигналам определяются значения нормиро-
ванной занимаемой полосы частот 99 SF T  и 
уровня пик-фактора  ; 
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2)  на основе зависимостей 1(A   и 2 (A   
(см. рисунок 3) устанавливаются искомые значе-
ния управляющих коэффициентов РУССКС, ко-
торые затем используются в универсальном 
формирователе и детекторе спектрально-
эффективных радиосигналов в радиолиниях 
КРСПИ. 

 
Рисунок 3 – Зависимости управляющих 

параметров 1A  и 2A  от уровня пик-фактора   

Помимо занимаемой полосы частот и уровня 
флуктуаций огибающей при выборе радиосигна-
лов для перспективных КРСПИ необходимо 
учитывать помехоустойчивость в условиях дей-
ствия аддитивного «белого» гауссова шума 
[2, 6]. В интересах учета данного фактора прове-
ден сравнительный анализ по соотношению 
спектральной эффективности и помехоустойчи-
вости синтезированных РУССКС со спектраль-
но-эффективными сигналами, полученными в [3] 
и относящимися к классам FQPSK и GMSK. Ре-
зультаты данного исследования приведены на 
рисунке 4 в виде зависимостей величины 

99 /F R  ( R  – скорость передачи данных) от от-
ношения 0/bE N , соответствующего вероятности 
битовых ошибок 310P  , для классов FQPSK 
(кривая 1, отмечена сплошной линией), GMSK 
(кривая 2, показана пунктиром) и синтезирован-
ных по комбинированному критерию качества 
РУССКС (кривая 3, выделена маркерами вида    
«ᴏ»). 

Здесь множество FQPSK-сигналов образо-
вано функциями 1( )FA A  и 2 ( )FA A , полученными 
в [3], при [0,5; 1,5]FA  , множество GMSK-
сигналов описывается зависимостями 1( )bA BT  и 

2 ( )bA BT , полученными в [3] , при [0,1;1,0]bBT  , а 
множество синтезированных по комбинирован-
ному критерию качества РУССКС – формулами 
(9) при [0;1] . 

Из анализа рисунка 4 видно, что безусловно 
лучшим по соотношению помехоустойчивость – 
спектральная эффективность являются РУССКС, 
оптимальные по критерию минимума эффектив-

ной полосы частот. Однако использование дан-
ных сигналов в перспективных КРСПИ пред-
ставляется затруднительным в виду значитель-
ного уровня пик-фактора 1,2   (см. рисунок 5), 
что существенно снижает коэффициент полезно-
го действия выходных каскадов радиопередаю-
щего устройства. 

 
Рисунок 4 – Зависимости спектральной 
эффективности и помехоустойчивости 

для РУССКС 

Совместный анализ рисунков 4 и 5 показы-
вает, что множество FQPSK-сигналов, за исклю-
чением окрестности точки, соответствующей 
описанным доктором К. Феером сигналам [11], 
уступает по введенным критериям другим рас-
смотренным спектрально-эффективным сигна-
лам, относящимся к РУССКС.  Это обстоятель-
ство делает нецелесообразным использование 
зависимостей 1( )FA A  и 2 ( )FA A , соответствую-
щих кривой 1 на рисунке 4, для выбора радио-
сигналов перспективных КРСПИ по заданной 
совокупности требований на спектральную и 
энергетическую эффективность. 

 
Рисунок 5 – Карта уровней значений 

пик-фактора РУССКС 
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Применение функциональных зависимостей 
1( )bA BT  и 2 ( )bA BT , соответствующих кривой 2 на 

рисунке 4, обеспечивает при малом уровне 
флуктуаций огибающей ( 1,05  ) вариацию 
спектральной эффективности от 0,77 до 1,1 
Гц/(бит/с) и от 6,8 до 7,6 дБ отношения  0/bE N  
при вероятности битовых ошибок 310P  . Од-
нако главным недостатком использования РУС-
СКС, принадлежащих кривой 2 (см. рисунок 4), 
для выбора радиосигналов перспективных 
КРСПИ по заданной совокупности требований 
является невозможность достижения минималь-
ной ширины полосы частот (точка «оптимум по 

Э », рисунок 4) . 
Полученные в результате синтеза функцио-

нальные зависимости (9), соответствующие кри-
вой 3 на рисунке 4, позволяют получать наибо-
лее спектрально эффективные виды сигналов 
(среди рассмотренных РУССКС), помехоустой-
чивость которых определяется допустимыми 
значениями уровня пик-фактора и ширины по-
лосы частот. Кроме того, анализ рисунка 4 пока-
зывает, что множество синтезированных РУС-
СКС (кривая 3) пересекается с множеством 
GMSK-сигналов (кривая 2). В связи с этим пред-
ставляется целесообразным объединение множе-
ства оптимизированных сигналов с подмноже-
ством GMSK-сигналов при 0, 25bBT  . Данный 
подход обеспечивает возможность генерировать 
радиосигналы с помехоустойчивостью в диапа-
зоне 0/ [6,8; 7, 2]bE N   дБ ( 310P  ), исходя из 
компромисса между уровнем флуктуаций оги-
бающей и полосой частот радиосигнала. При 
этом доступный диапазон вариации спектраль-
ной эффективности лежит в пределах от 0,66 до 
1,1 Гц/(бит/с), а помехоустойчивости (в терми-
нах отношения 0/bE N  при 310P  ) – в пределах 
от 6,8 до 7,4 дБ. Использование подобного рас-
ширенного множества РУССКС в перспектив-
ных КРСПИ позволит в ходе сеанса связи пере-
страивать режим формирования сигналов в ин-
тересах адаптации радиолинии под конкретные 
условия функционирования с учетом доступного 
частотного ресурса и режима работы оконечных 
каскадов радиопередающего тракта. 

Заключение. Таким образом, проведен син-
тез РУССКС по комбинированному критерию 
качества, косвенно учитывающему ширину за-
нимаемой полосы частот сигнала и уровень 
флуктуации огибающей. Показано, что синтези-
рованные сигналы в зависимости от выбора ве-
сового множителя   позволяют варьировать за-
нимаемую ширину полосы частот в диапазоне 
более чем 28 %, а уровень флуктуаций огибаю-

щей – в диапазоне более 1,9 дБ. При этом полу-
ченные сигналы не уступают известным по по-
мехоустойчивости. 

В интересах перспективных КРСПИ обосно-
вана двухэтапная процедура синтеза РУССКС с 
заданными спектральными и энергетическими 
свойствами. Проведен сравнительный анализ 
синтезированных РУССКС и других спектраль-
но-эффективных радиосигналов по соотноше-
нию спектральная эффективность – помехо-
устойчивость при учете величины пик-фактора. 
Показано, что в интересах выбора радиосигна-
лов перспективных КРСПИ по заданной сово-
купности требований целесообразно использо-
вать объединение множества синтезированных 
сигналов с подмножеством GMSK-сигналов при 

0, 25bBT  .  При этом доступный диапазон вари-
ации спектральной эффективности будет лежать 
в пределах от 0,66 до 1,1 Гц/(бит/с), а помехо-
устойчивости (в терминах отношения 0/bE N  при 

310P  ) – в пределах от 6,8 до 7,4 дБ. 
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