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РАДИОТЕХНИЧЕСКИЕ И ИЗМЕРИТЕЛЬНЫЕ СИСТЕМЫ 

УДК 621.396 

С.Н. Кириллов, П.С. Покровский, А.А. Лисничук 
ПРОЦЕДУРА СИНТЕЗА 4-ПОЗИЦИОННЫХ СИГНАЛОВ                     

С РАСШИРЕНИЕМ СПЕКТРА  

Предложена процедура синтеза 4-позиционных радиосигналов для адап-
тации интеллектуальных систем передачи информации к действию помех, 
основанная на методах многокритериальной оптимизации ансамбля кодовых 
последовательностей. Показано, что сигналы, полученные в результате 
синтеза, обеспечивают выигрыш в помехоустойчивости на 4,6 дБ 
(по сравнению с QPSK-сигналами с прямым расширением спектра                 
М-последовательностями) при улучшенных взаимно корреляционных харак-
теристиках, косвенно определяющих чувствительность к погрешностям си-
стемы тактовой синхронизации. 

Ключевые слова: адаптация радиосигналов, ансамбль кодовых последо-
вательностей, интеллектуальные системы передачи информации, много-
критериальная оптимизация. 

Введение. Тактико-технические характери-
стики интеллектуальных систем передачи ин-
формации (ИСПИ) в значительной степени 
определяются типом и параметрами используе-
мых сигналов. На сегодняшний день в радиока-
налах ИСПИ действует значительное количество 
мешающих факторов, в частности большое вли-
яние оказывают узкополосные помехи. Как из-
вестно [1, 2], наиболее чувствительными к дей-
ствию узкополосных помех в современных си-
стемах связи являются контуры синхронизации, 
устойчивость которых в значительной степени 
определяется сигналами, несущими полезную 
информацию и задающими тактовую частоту.  

В настоящее время для высокоскоростных 
каналов передачи информации широко исполь-
зуются 4-позиционные сигналы и, в частности, 
QPSK-сигналы [2]. 

В связи с этим актуальна задача разработки 
программно-управляемой, адаптивной к измене-
ниям помеховой обстановки радиолинии, особое 
внимание в которой уделяется заданию требуе-
мых свойств синтезируемых 4-позиционных ра-
диосигналов.  

Для адаптации ИСПИ к текущей помеховой 
обстановке в работах [3, 4] предлагалось синте-
зировать структуру сложных 2-позиционных 
сигналов с помощью прямого расширения спек-
тра. Представляет интерес расширение данной 

теории для синтеза 4-позиционных сигналов. 
При оптимизации радиосигналов по одному по-
казателю качества возможно неконтролируемое 
ухудшение других показателей [5…7]. Поэтому 
целесообразно производить многокритериаль-
ный синтез 4-позиционных сигналов, который 
также позволяет более эффективно использовать 
ресурсы радиоканала при соответствующих кри-
териях качества [5]. 

Целью работы является разработка проце-
дуры многокритериального синтеза ансамбля 
кодовых последовательностей (КП) для 4-
позиционных сигналов в интересах адаптации 
ИСПИ к изменениям частотно-временной струк-
туры узкополосных помех. 

Представление сигналов. 4-позиционные 
радиосигналы с прямым расширением спектра 
можно представить в виде совокупности элемен-
тов канального алфавита ( )r is , каждый из кото-
рых описывается в виде свертки соответствую-
щей расширяющей КП ( )r iD  с элементарным им-

пульсом ( ) ( )r ip t , то есть: 
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где ( ) ( ) 0, 0, / .r ip t при t t T n    
Здесь ( )r i  – процедура кодирования, N  – коли-
чество информационных символов, T  – сим-
вольный интервал, n  – количество элементов 

( ) ( )r iD j  расширяющей КП. 
Из анализа выражения (1) следует, что от-

стройка от узкополосных радиопомех 4-
позиционных радиосигналов с прямым расши-
рением спектра возможна путем синтеза как 
набора элементарных импульсов, так и ансамбля 
расширяющих КП. В статье рассматривается 
адаптация ИСПИ только за счет синтеза ансам-
бля КП. 

Обоснование целевой функции синтеза 
сигналов. Для рационального использования 
ресурсов радиоканала целесообразно применять 
комбинированный критерий качества [3], в со-
став которого входят элементы, отвечающие за 
пропускную способность и отстройку от дей-
ствующих узкополосных помех, а также поме-
хоустойчивость. Предлагается использовать сле-
дующие показатели качества. 

Критерий максимизации пропускной спо-
собности за счет отстройки от узкополосных 
помех. В [8] показано, что для максимизации 
пропускной способности канала при наличии 
узкополосных помех требуется формировать 
сигнал с провалом в спектральной плотности 
мощности (СПМ) на частоте действия помехи, 
т.е. можно задать показатель качества СПМ в 
виде: 
  2min ( , )tS

d G G , (2) 

где 2 ( )d   – расстояние в евклидовой метрике, G
 – СПМ синтезируемого сигнала, tG  – эталонная 
СПМ с провалом на частоте действия узкопо-
лосной помехи, S  – канальный  алфавит.  

Критерий максимизации помехоустойчиво-
сти при действии аддитивного «белого» гаус-
совского шума (АБГШ). Как известно [2, 9], соб-
ственный шум входных каскадов приемника 
можно с достаточной для практического приме-
нения точностью описать с помощью АБГШ. 

В [9] доказано, что в условиях АБГШ 
наибольшей помехоустойчивостью обладают 
сложные сигналы, для которых расстояние меж-
ду элементами канального алфавита максималь-
но в смысле метрики 2d . Следовательно, в каче-
стве критерия помехоустойчивости от АБГШ 
целесообразно использовать следующий показа-
тель качества: 
  2, 1,

max ( , )k lk l M
d s s


  , (3) 

где     – оператор усреднения по ансамблю 
всех возможных попарных расстояний между 

элементами канального алфавита ( , ),k ls s  M  – 
количество элементов в канальном алфавите. 

Критерий минимизации перепутывания ин-
формационного символа при погрешностях си-
стемы тактовой синхронизации. При погреш-
ностях системы тактовой синхронизации в кор-
реляционном приемнике происходит смещение 
момента времени принятия решения о передава-
емом символе. Данное обстоятельство может 
привести, при ненулевом уровне взаимно корре-
ляционной функции (ВКФ), к ошибке детекти-
рования [1, 10]. При этом необходимо учиты-
вать, что большинство современных систем так-
товой синхронизации имеют погрешность, по 
времени не превышающую 10 %. 

Таким образом, для увеличения различимо-
сти символов целесообразно минимизировать 
среднеарифметическое значение модулей ВКФ 
элементов канального алфавита (в 10%-м цен-
тральном диапазоне ВКФ), т.е. задать данный 
показатель качества в виде: 
  
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[ , ]a b  – 10 % центральный диапазон ВКФ; *( )  – 
операция комплексного сопряжения. 

Критерий максимизации точности такто-
вой синхронизации. Кроме того, как известно 
[1, 2], точность системы тактовой синхрониза-
ции зависит от формы автокорреляционной 
функции (АКФ) сигнала, в том числе и от уровня 
боковых лепестков. Следовательно, для умень-
шения ошибочного срабатывания системы так-
товой синхронизации целесообразно минимизи-
ровать среднеарифметическое значение модулей 
боковых лепестков АКФ элементов канального 
алфавита, особенно вблизи главного лепестка, 
т.е. задать данный показатель качества в виде: 
  

, 1,
min ( )kk l M

K s


  , (5) 
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( )g t  – оконная функция, придающая наиболь-
ший вес выбросам АКФ вблизи главного лепест-
ка. 

Комбинированный критерий качества. Как 
показано в [3, 5…7], векторные показатели каче-
ства (2)...(5) целесообразно при решении задач 
синтеза сложных дискретных сигналов задать в 
скалярном виде: 
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где ic  – параметры, определяющие вес каждого 
входящего показателя качества; iM  – нормиру-
ющие коэффициенты, приводящие отдельные 
слагаемые к общему динамическому диапазону. 

Результаты синтеза, полученные при ис-
пользовании целевой функции (6), не содержат 
«худших» сигналов, т.е. не требуют дополни-
тельного времени на отсеивание неоптимальных 
решений, однако могут содержать не все «не-
худшие» сигналы [5].  

Обоснование процедуры синтеза 4-
позиционных радиосигналов. Для обоснования 
процедуры оптимизации выражения (6) прове-
дены предварительные экспериментальные ис-
следования методом имитационного моделиро-
вания (синтезировано по 100 реализаций ансам-
блей КП, где в качестве начальных условий ис-
пользовался ансамбль случайных КП), результа-
ты которых сведены в таблицу 1, где ГА – гене-
тический алгоритм; ПС – покоординатный 
спуск; ПСБ – ПС с поблочным изменением ко-
ординат [11]; МГА – модифицированный гене-
тический алгоритм, в котором количество раз-
личных ансамблей КП, сравниваемых на очеред-
ной итерации, сокращено до 15 (в стандартном – 
20), а процентное число ансамблей КП, в кото-
рых производилось случайное изменение эле-
ментов, увеличено до 25 % (15 % по умолча-
нию). Данная модификация введена в интересах 
уменьшения времени синтеза и предотвращении 
попадания pk  в локальный экстремум.  

Таблица 1 
№ Алгоритм 

оптимизации 
{ ( )}pk S 

 
СКО 
{ ( )}pk S
 

Время 
синтеза, 
с  

B  

1 ГА 384,4 (1) 18,9 
(1) 

1,24  (3) 5 

2 ПС 239,2 (2) 18,8 
(2) 

0,38 (4) 8 

3 ПСБ 238,9 (3) 14,9 
(4) 

0,25  (6) 13 

4 ГА+ПС 
(2 этапа) 

225,4 (5) 13,6 
(5) 

1,62 (1) 11 

5 МГА+ПС 
(2 этапа) 

224,9 (6) 13,4 
(6) 

1,31 (2) 14 

6 ПСБ+ПС 
(2 этапа) 

232,9 (4) 15,4 
(3) 

0,48 (5) 12 

В таблице 1 { ( )}pk S  , СКО { ( )}pk S  – соот-
ветственно среднее значение и среднеквадра-
тичное отклонение результатов минимизации 
целевой функции (6); время синтеза – средняя 
продолжительность оптимизации в среде 
MATLAB на  компьютере с процессором Intel 
Core i3; B  – суммарный балл.  

Как известно [5], при отсутствии объектив-
ных причин считать один из показателей каче-
ства основным при многокритериальном выборе 
наилучшего решения присутствует известная 
степень произвола. Поэтому в качестве примера, 
для выбора процедуры оптимизации, с учетом 
требований по среднему значению { ( )}pk S   и 
СКО результатов минимизации целевой функ-
ции, а также времени синтеза, приведена их 
сравнительная оценка по шестибалльной шкале 
(см. таблицу 1, значение в скобках; 1 соответ-
ствует наихудшему варианту, 6 – наилучшему).  

В соответствии с данной оценкой алгорит-
мов оптимизации ансамбля КП в процедуре син-
теза 4-позиционных сигналов следует применять 
двухэтапный алгоритм МГА+ПС. Такой подход 
обеспечивал лучшее (среди рассмотренных ал-
горитмов оптимизации) значение { ( )}pk S   и 
СКО результатов синтеза 4-позиционных радио-
сигналов. Применение двухэтапной [12] проце-
дуры оптимизации позволило уменьшить веро-
ятность попадания в локальный экстремум, так 
как на первом этапе, с помощью генетического 
алгоритма, определялась предполагаемая об-
ласть глобального минимума, а на втором этапе 
(методом покоординатного спуска) – точка оп-
тимума. 

Кроме того, для уменьшения времени синте-
за ансамбля КП алгоритмом 5 можно включить в 
условия останова первого этапа оптимизации 
(МГА), вывод результатов по окончании задан-
ного числа итераций. В таблице 2 приведены 
результаты имитационного моделирования оп-
тимизации ансамбля КП методом МГА+ПС при 
ограничении количества итераций МГА. 
Таблица 2 
Количество 
итераций 

{ ( )}pk S   СКО 
{ ( )}pk S  

Время 
синтеза, с  

20 227,2 15,3 0,70 

10 229,7 15,9 0,53 

5 230,9 16,1 0,48 

3 231,4 15,9 0,44 

1 233,2 16,0 0,39 

Из анализа данных таблицы 2 следует, что 



32                              ISSN 1995-4565. Вестник РГРТУ. № 4 (выпуск 50). Часть 1. Рязань, 2014 

уже при 3-х итерациях алгоритм МГА+ПС не 
уступает алгоритму ПСБ+ПС по времени опти-
мизации при близких значениях целевой функ-
ции. Следовательно, с помощью алгоритма 
МГА+ПС возможно реализовать гибкую проце-
дуру адаптации сигналов в соответствии с часто-
той изменения помеховой обстановки. 

Таким образом, процедура синтеза 4-
позиционных сигналов с расширением спектра 
включает в себя следующие этапы. 

1. По полученной СПМ узкополосной поме-
хи определяется эталонная СПМ tG . 

2. При учете соответствующих весовых па-
раметров ic  формируется целевая функция со-
гласно выражению (6). 

3. Алгоритмом МГА определяется предпо-
лагаемая область глобального оптимума. 

4. С помощью алгоритма ПС вычисляется 
точка оптимума. 

Экспериментальная часть. Для обоснова-
ния компромиссных весовых коэффициентов ic  
методом имитационного моделирования получе-
ны зависимости показателей качества от коэф-
фициентов ic  (см. рисунок 1). При определении 
показателя качества (5) применялась весовая 
функция ( )g t , придающая наибольший вес вы-
бросам АКФ вблизи главного лепестка. В каче-
стве примера такой функции можно использо-
вать следующее выражение:  

2

0, 0,

1( ) exp 3 , [ ,0) (0, ],
2

0, [ , ].

t

tg t t T T
T

t T T


               
  

 

Результаты усреднены по 100 реализациям 
ансамбля КП, длина КП – 32 элемента, размер-
ность задачи синтеза – 4 32 128  , начальные 
условия: ансамбль М-последовательностей.  

При проведении экспериментальных иссле-
дований параметр 2c  был фиксирован 2( 0,1)c  , 
так как шум входных каскадов приемников при-
сутствует во всех ИСПИ и соответственно поме-
хоустойчивость сигналов к воздействию АБГШ 
является необходимым условием функциониро-
вания системы связи. Следовательно, возможно 
варьировать только параметры 1c  и 4c , так как 

3 4 2 11c c c c    .  
При условии наличия узкополосной помехи 

наибольший приоритет приобретает критерий 
2 ( , )td G G , т.е. в первую очередь необходимо за-

дать коэффициент 1c . Из результатов, приведен-
ных на рисунке 1, a, следует, что при значениях 

1 0,5c   происходит быстрое ухудшение соот-
ветствующего показателя качества, а при варьи-
ровании 1c  от 0,5 до 0,7 величина 2 ( , )td G G  ме-
няется незначительно; при этом для эффектив-
ного использования критериев ( , )k lV s s   и 

( )kK s   необходимо выбрать коэффициент 1c  
минимально возможным. Таким образом, целе-
сообразно задать 1 0,5c  ; в этом случае выбор 
коэффициента 3 4( )c c  ограничивается условием: 

3 4 0,4c c  . Из рисунка 1, б следует, что рост 

улучшения показателя качества ( )kK s   за-
медляется только при 4 0,4c  , однако для недо-
пущения скачкообразного возрастания показате-
ля качества ( , )k lV s s   целесообразно задать 

4 0,3c  , а 3 0,1c  . 
При значении 4 0c   (см. рисунок 1, б), т.е. 

без учета критерия максимизации точности так-
товой синхронизации, скачкообразно возрастают 
боковые лепестки АКФ, что подтверждает необ-
ходимость использования многокритериальной 
оптимизации. 

 
Рисунок 1 – Зависимость показателей качества  

от весовых коэффициентов  

В таблице 3 приведены результаты имита-
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ционного моделирования для определения пока-
зателей качества 4-позиционных сигналов с 
расширением спектра стандартным ансамблем 
(М-последовательностей) и синтезированным 
ансамблем.  
Таблица 3 
 Стандартный  

ансамбль КП 
Синтезированный 
ансамбль КП 

,q  дБ 15,0 10,4 

( , )k lV s s   1,71 0,32 

( )kK s   1,18 1,03 

Здесь q  – среднее отношение 0/bE N  при веро-
ятности битовой ошибки 310oP   в условиях 
действия АБГШ и узкополосной помехи (отно-
шение сигнал-помеха – -7 дБ, ширина спектра – 
10 % от ширины спектра полезного сигнала, рас-
стройка от несущей – 0,25/T ); данные усредня-
лись по 100 реализациям помехи. 

Из анализа таблицы 3 следует, что передача 
данных с помощью сигнала с синтезированным 
ансамблем КП обеспечивает выигрыш в помехо-
устойчивости на 4,6 дБ. При этом у оптимизиро-
ванного радиосигнала показатель качества пере-
путывания информационного символа при по-
грешностях системы тактовой синхронизации 
улучшен более чем в 5 раз, а уровень боковых 
лепестков АКФ на 12 % меньше по сравнению с 
сигналом с расширением спектра ансамблем М-
последовательностей. 

Заключение. Предложена двухэтапная про-
цедура синтеза 4-позиционных радиосигналов с 
расширением спектра для адаптации ИСПИ к 
действующим узкополосным помехам, исполь-
зующая комбинированный критерий качества, в 
состав которого входят частные критерии, отве-
чающие за пропускную способность и отстройку 
от узкополосных помех, помехоустойчивость 
при действии АБГШ, а также минимизацию пе-
репутывания информационного символа при по-
грешностях системы тактовой синхронизации. 

Методом имитационного моделирования 
показано, что использование разработанной 
процедуры обеспечивает выигрыш в помехо-
устойчивости на 4,6 дБ ( )oP  при условии дей-
ствия узкополосной помехи. При этом у оптими-
зированного радиосигнала показатель качества 

перепутывания информационного символа при 
погрешностях системы тактовой синхронизации 
улучшен более чем в 5 раз, а уровень боковых 
лепестков АКФ на 12 % меньше по сравнению с 
сигналом с расширением спектра ансамблем М-
последовательностей. 
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Ю.Н. Паршин, П.А. Александров 
АНАЛИЗ ЭФФЕКТИВНОСТИ ОПРЕДЕЛЕНИЯ НАПРАВЛЕНИЯ 
НА ИСТОЧНИК РАДИОИЗЛУЧЕНИЯ В МАЛОЭЛЕМЕНТНОЙ 

АНТЕННОЙ РЕШЕТКЕ ПРИ ДЕЙСТВИИ ПРОСТРАНСТВЕННО 
КОРРЕЛИРОВАННЫХ ПОМЕХ 

Решается задача определения направления на источник радиоизлучения 
при действии пространственно коррелированных помех. Рассматриваются 
алгоритмы оптимального оценивания угловой координаты для детермини-
рованного сигнала, квазидетерминированного сигнала, случайного гауссов-
ского сигнала. Погрешность определения направления на источник радиоиз-
лучения вычисляется на основе границы Рао-Крамера применительно к рас-
сматриваемой сигнально-помеховой ситуации для малоэлементной антенной 
решетки. Исследуется влияние пространственной структуры антенной ре-
шетки на погрешность определения направления на источник радиоизлуче-
ния. 

Ключевые слова: малоэлементная антенная решетка, пространствен-
ная компенсация помех, метод максимального правдоподобия. 

Введение. Достоинством антенных решеток 
(АР) с небольшим числом элементов, так назы-
ваемых малоэлементных антенных решеток, яв-
ляется возможность обеспечения цифрового 
диаграммообразования и реализация оптималь-
ных алгоритмов пространственной обработки 
при относительно простой технической реализа-
ции. Применительно к задачам определения 
направления на источник радиоизлучения ис-
пользование адаптивных малоэлементных реше-
ток может позволить создавать специализиро-
ванные системы, обладающие компактными 
массогабаритными характеристиками и помехо-
устойчивостью. Наличие помех в наблюдаемом 
процессе затрудняет решение многих задач об-
работки сигналов: обнаружение и различение, 
измерение параметров, разрешение сигналов.  

Известно [1], что компенсация помех явля-
ется составной частью оптимальных алгоритмов 
обработки, а ее применение позволяет суще-
ственно повысить эффективность систем. Ком-
пенсация помех при линейной оптимальной про-
странственной обработке реализуется в виде по-
давления помех путем формирования глубоких 
нулей диаграммы направленности в направлении 
их действия, за счет чего происходит увеличение 
отношения сигнал-шум на выходе АР [2]. Тем не 
менее изменение формы диаграммы направлен-
ности решетки искажает пеленгационную харак-
теристику АР, ухудшая точность измерения по-

ложения источника радиоизлучения [1-3].  
Применение малоэлементых АР [4] ограни-

чивает возможность пространственной селекции 
сигналов и помех. Для повышения помехоустой-
чивости предложено использовать нелинейные 
алгоритмы компенсации помех [5-7], позволяю-
щие учесть отличие плотности распределения 
помех от гауссовского распределения. Так как 
нелинейные алгоритмы компенсации помех 
сложны при технический реализации, их приме-
нение ограничено, как правило, случаем не-
большого числа мощных помех. 

Другим способом расширить возможности 
линейной пространственной обработки является 
оптимизация пространственной структуры си-
стемы обработки [8-12]. Использование допол-
нительных степеней свободы позволяет повы-
сить число эффективно подавляемых помех, 
уменьшить ошибку оценивания направления на 
источник радиоизлучения. 

Цель работы – повышение точности опре-
деления направления на источник детерминиро-
ванного, квазидетерминированного и случайного 
радиоизлучения при действии пространственно 
коррелированных помех на основе оптимизации 
пространственной структуры малоэлементной 
АР. 

Постановка задачи. Пусть 
 T1 N,...,n,X n X ШA NNS   – отсчеты 

комплексной огибающей наблюдаемого сигнала 
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в N  элементах АР,  T1 N,..,n,S n S , 

 T
1 ANAA N,...,NN ,  T

1 ШNШШ N,...,NN – век-
торы отсчетов комплексной огибающей полез-
ного сигнала, помехи и некоррелированного 
шума в элементах АР соответственно, T  – знак 
транспонирования матриц и векторов. 

Корреляция сигналов в элементах решетки 
определяется соотношениями [2]: 

  ШASX RRRXXMR  H , 

где  HSSMR S  – корреляционная матрица по-

лезного сигнала,  H
AAA NNMR   – корреляци-

онная матрица помехи,   INNMR ШШШШ P H  
– корреляционная матрица некоррелированного 
шума,  ...M  – операция статистического усред-
нения, H – знак эрмитова сопряжения матриц и 
векторов, ШP  – мощность некоррелированного 
шума, I  – единичная матрица.  

Многомерные сигнал S  и помеха AN  в эле-
ментах АР могут быть представлены как преоб-
разование одномерных сигнала A  и помехи B  
некоторыми векторами SV , AV , зависящим от 
направления прихода сигнала и помехи [2]:  

SAVS  , AA BVN  , 

а корреляционные матрицы сигнала и помехи 
соответственно равны [2]: 

H
SSSS P VVR  ,  




M

m
AmAmAmA P

1

HVVR , 

где  2APS M  – мощность сигнала, 

 2
mAm BP M  – мощность m -й помехи. 

При синтезе адаптивного процессора, осу-
ществляющего подстройку весовых коэффици-
ентов для каждого элемента АР, можно исполь-
зовать несколько различных критериев эффек-
тивности [2]: минимум среднеквадратической 
ошибки, максимум отношения сигнал – шум, 
максимум отношения правдоподобия, минимум 
дисперсии шума. Оптимальные решения, полу-
чаемые с помощью данных критериев, связаны 
между собой [2]. При измерении направления 

Sγ  на источник радиоизлучения конструктив-
ным решением является применение алгоритма, 
оптимального по критерию максимума отноше-
ния правдоподобия [2]: 

    
 0

γγ



SX
SX

|w
|w S

S ,  (1) 

где     0|,| SXSX ww S  – функции правдо-
подобия для гипотез о наличии в наблюдаемых 
данных X  полезного сигнала S  и его отсут-
ствии соответственно. Максимально правдопо-
добная оценка угловой координаты источника 
радиоизлучения определяется соотношением: 

 SS
S

ˆ γmaxargγ
γ

 . 

Определение направления на источник ра-
диоизлучения производится путем оценивания 
угловой координаты принимаемого сигнала. В 
зависимости от априорных сведений использу-
ются различные модели сигнала: 
- детерминированный сигнал; полная информа-
ция о сигнале на практике отсутствует, а данная 
модель используется для сравнения результатов, 
полученных с применением других моделей, 
- квазидетерминированный сигнал со случайной 
начальной фазой; данная модель учитывает не-
определенность задержки радиосигнала, 
- случайный гауссовский сигнал; данная модель 
используется при значительной неопределенно-
сти формы принимаемого полезного сигнала, в 
том числе при  пассивном режиме работы.  

Алгоритмы обработки для различных 
моделей сигнала. Рассмотрим различные моде-
ли сигнала, приходящего от источника радиоиз-
лучения. 

1. Детерминированный сигнал. 
Функции правдоподобия для гипотезы и  

альтернативы равны: 

    
       ,exp

det
1|

1H
SШAS

ШA
NSw






SXRRSX

RR
SX










   (2) 

   
   .

|w

ШA

ШA
N

XRRX

RR
SX

1Hexp

detπ
10







  (3) 

Подставляя выражения (2), (3) в выражение (1), 
получаем [1,2]: 

      
     

.
Re2

exp
1H

1H





















SШAS

SШA
S






SRRS

SRRX
   (4) 

Учитывая монотонность функции натураль-
ного логарифма, удобно перейти к логарифму 
отношения правдоподобия как функции угловой 
координаты Sγ  источника радиоизлучения: 

      
     .

z

SШAS

SШAS

γγ

γRe2lnγ
1H

1H

SRRS

SRRX







 (5) 
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2. Случайный гауссовский  сигнал 
Функции правдоподобия для гипотезы и 

альтернативы равны [1,2]: 

    
   XRRRX

RRR
SX

1H γexp

γdetπ
1γ








ШASS

ШASS
NS )|(w

, (6) 

 
 .)(

)|(w

ШA

ШA
N

XRRX

RR
SX

1Hexp

detπ
10







   (7) 

Подставляя выражения (10), (11) в выраже-
ние (4), получаем: 
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Логарифм отношения правдоподобия имеет 
вид: 

   
  
    ,

z

JSSJ

JSS

J
S

XRRRX
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R

11H γ

γdet
detlnγ

 





    (8) 

где ШAJ RRR  . 

3. Квазидетерминированный сигнал 
В практических приложениях широко при-

меняется модель квазидетерминированного сиг-
нала ψj

SS AeA VVS  , где SV  – направляю-
щий вектор, определяющий амплитудно-фазовое 
распределение сигнала в элементах АР, A  – из-
вестная амплитуда сигнала, ψ  – случайная фаза 
сигнала, распределенная по равномерному зако-
ну. Отношение правдоподобия при заданном 
значении A  получатся усреднением отношения 
правдоподобия по случайной начальной фазе: 

         .d, SS 
π2

0

ψγψ
π2

1γ                 (9) 

Подставляя выражение (4) в выражение (9) и 
принимая ШAJ RRR  , получаем: 
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где  ...I0  – модифицированная функция Бесселя 
1-го рода (функция Инфельда) нулевого порядка. 

Логарифм отношения правдоподобия равен: 

 
     

  .AI
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SSJ

SSJSSS

γ2ln

γγγ
1H

0

1H2

VRX

VRV







 (10) 

Анализ эффективности оценивания нап-
равления на источник радиоизлучения. Эф-
фективность оценивания направления на источ-
ник радиоизлучения определяется дисперсией 
ошибки оценивания угловой координаты 

0 S , нижняя граница которой задается нера-
венством Рао-Крамера: 
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0γγ
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.  (11) 

Проведем расчет границы Рао-Крамера для 
различных моделей полезного сигнала. 

1. Детерминированный сигнал 
Вторая производная логарифма отношения 

правдоподобия (9) по угловой координате равна 
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После усреднения по ансамблю реализаций по-
лучим: 
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(12) 

2. Случайный гауссовский сигнал  
Первая производная логарифма отношения 
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правдоподобия (8) по угловой координате равна 
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Вторая производная логарифма отношения 
правдоподобия равна 
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Для статистического усреднения используем 
свойство первого момента распределения Пир-
сона    XRAXAXM trH   [3] : 
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(13) 
Вследствие сложности математических вы-

ражений дифференцирование матриц, входящих 
в выражение (13), производится численными 
методами. 

3. Квазидетерминированный сигнал  
Первая производная логарифма отношения 

правдоподобия (16) по угловой координате рав-
на 
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Вторая производная логарифма отношения 
правдоподобия равна 
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где   .Ar SSJ γ2 1H VRX    

Усреднение второй производной 
 
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γ

S

S

d
zdM  по ансамблю реализаций проводит-

ся методом статистического моделирования 
процесса X . 

Если элементы АР ненаправленные, то вхо-
дящие в полученные уравнения производные 
направляющего вектора сигнала 

    N,..,n,e Snj
SS 1γ γφ  V  имеют вид: 
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где  Sn γφ  – фазовое распределение сигнала по 
элементам АР в зависимости от направления его 
прихода. 

Анализ эффективности оценивания угло-
вой координаты с помощью линейной АР. На 
рисунке 1 изображена схема пространственной 
ориентации источника полезного сигнала S  и 
квазигармонической помехи AN  относительно 
N - элементной линейной эквидистантной АР с 
расстоянием между элементами λd , где λ  – 
длина волны. Угловое направление прихода по-
лезного сигнала к плоскости АР равно  0γ0 , а 
направление прихода помехи задается угловой 
координатой   9090γ ;А .  

 
Рисунок 1 – Пространственная ориентация  

источника полезного сигнала и помехи 
Энергетические соотношения задаются от-

ношением сигнал – шум 4/ Ш  PPq SS  и от-
ношением помеха – шум 100/ Ш  PPq AA .  
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Применительно к заданной пространствен-
ной структуре антенной решетки направляющие 
вектора сигнала и помехи задаются соответ-
ственно выражениями: 
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Выражения (15), (16) для вычисления произ-
водных направляющего вектора сигнала прини-
мают вид: 
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На рисунках 2, 3, 4 представлены графики 
зависимостей среднеквадратического отклоне-
ния (СКО) γσ D  (17) оценки угловой коор-
динаты источника детерминированного, случай-
ного гауссовского и квазидетерминированного 
сигнала  от угловой координаты единичной по-
мехи применительно к числу элементов АР 

5,...,2N .  

 
Рисунок 2 – Зависимость СКО оценивания угло-
вой координаты источника детерминированного 

сигнала от углового положения помехи 

 
Рисунок 3 – Зависимость СКО оценивания  
угловой координаты источника случайного  

гауссовского сигнала от углового положения  
помехи 

 
Рисунок 4 – Зависимость СКО оценивания  

угловой координаты источника квазидетермини-
рованного сигнала от углового положения помехи 

Вычисление проводились в соответствии с 
аналитическими выражениями (11), (12) для де-
терминированного сигнала, численным диффе-
ренцированием в соответствии с выражением 
(13) для случайного сигнала и статистическим 
моделированием соотношения (14) для квазиде-
терминированного сигнала. 

Наличие максимумов СКО в окрестности 
угла  0γγ SA  свидетельствует о снижении 
эффективности оценивания угловой координаты 
вследствие отсутствия пространственных разли-
чий между полезным сигналом и помехой. 

Количество элементов и пространственная 
структура АР оказывают существенное влияние 
на эффективность подавления помех [8-12]. 
Приведенные графики наглядно демонстрируют 
увеличение точности оценивания угловой коор-
динаты с увеличением числа элементов АР, за-
дающих её апертуру. 

Для подавления M  помех необходимо 
сформировать M  независимых нулей в диа-
грамме направленности АР, что требует 
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1 MN  элементов АР [2]. Как показано в 
[12], уменьшить требуемое число элементов АР 
или увеличить количество подавляемых помех 
можно путем выбора оптимальных координат 
расположения элементов АР. 

Рассмотрим пример трехэлементной АР, 1-й 
и 2-й элементы которой имеют координаты 

λ20 31  x,x  соответственно, а 2-й элемент 
может изменять свое положение 2x  в диапазоне 

321 xxx   с целью уменьшения ошибки оцени-
вания угловой координаты источника сигнала. 
На АР воздействуют три квазигармонические 
помехи с угловыми координатами  50γ 1А , 

 70γ40γ 32 АА , . Энергетические соотноше-
ния задаются отношением сигнал – шум 16Sq  
и отношением помеха – шум 100Aq .  

Оптимальное положение регулируемого 2-го 
элемента АР определяется в результате решения 
оптимизационной задачи: 

 20γ20 1γγminarg
2

x,M,..,m,,Dx Аmx
 . 

На рисунке 5 представлены графики зависи-
мостей СКО  λσ 2 /x  оценки угловой координа-
ты источника детерминированного, случайного 
гауссовского и квазидетерминированного сигна-
лов  от положения среднего элемента АР 2x . 

 
Рисунок 5 – СКО оценивания угловой координаты 

источника сигнала в зависимости от положения 
среднего элемента АР 

Приведенные графики демонстрируют пре-
имущества АР с оптимальной пространственной 
структурой перед эквидистантной решеткой, ко-
гда λ2 x . Минимумы значений σ , достигае-
мые при оптимальном положении среднего эле-
мента 20x , свидетельствуют об уменьшении по-

грешности оценивания угловой координаты 
примерно в 7 раз для детерминированного сиг-
нала, в 4,5 раз для случайного гауссовского сиг-
нала и в 5,3 раза для квазидетерминированного 
сигнала относительно соответствующих величин 
для эквидистантной АР с λ2 x  и заданной сиг-
нально-помеховой обстановки. Расположение 2-
го элемента АР, задающего оптимальную про-
странственную структуру, для рассматриваемой 
сигнально-помеховой ситуации равно 

31λ20 ,/x  . 
Заключение. Пространственная структура в 

значительной степени влияет на погрешность 
оценивания угловой координаты источника сиг-
нала, которая уменьшается при увеличении чис-
ла элементов и апертуры АР, а также при опти-
мальном расположении элементов АР. Опти-
мальное размещение элементов АР позволяет 
значительно, в несколько раз уменьшить СКО 
оценивания угловой координаты. Вместе с тем 
техническая реализация данного подхода в 
настоящее время разработана недостаточно. Од-
ним из средств изменения конфигурации АР мо-
гут быть элементы АР на основе МЭМС техно-
логии. 

Исследования выполнялись в рамках гранта 
Российского научного фонда, заявка № 14-19-
01263 в Рязанском государственном радиотех-
ническом университете. 
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Е.П. Васильев, А.Г. Иванов, М.А. Иванов 
КОММУТИРУЕМЫЕ МИКРОВОЛНОВЫЕ ФИЛЬТРЫ 

МОДУЛЕЙ ЛЕТАТЕЛЬНЫХ АППАРАТОВ 

Приводится методика анализа коммутируемых микроволновых филь-
тров лучевого и бинарного типа. Предложены целевые функции,  реализую-
щие частный критерий ─ условие согласования в различных состояниях (ре-
жимах функционирования) в рабочем частотном диапазоне. Методика 
апробирована при разработке в ООО НПК Радарсервис коммутируемых 
фильтров модулей самолетных АФАР L и S-диапазонов. 

Ключевые слова: коммутируемый фильтр, моделирование, анализ, оп-
тимизация, фильтр, фазовращатель. 

Введение. Несмотря на различие принципов 
функционирования микроволновых фильтров и 
переключателей, между ними существуют физи-
ческие и логические связи, позволяющие объ-
единить данные классы устройств для выполне-
ния более сложных задач, что, в свою очередь, 
требует разработки комплексного метода много-
параметрического синтеза. 

Это означает, что физическая интеграция 
предполагает обобщённый системный подход к 
исследованию и проектированию коммутируе-
мых фильтров. Задача состоит в том, чтобы раз-
работать методику описания взаимодействую-
щих микроволновых устройств, включая и си-
стемы с сосредоточенными параметрами, как 
единого целого, располагая описанием базовых 
элементов в общем случае различной физиче-
ской природы [1, 2]. 

Основные варианты построения многока-
нальных коммутируемых фильтров, состоящие 
из переключателей, выключателей и фильтров 
[2─4] (рисунок 1), обеспечивают управление ка-
налами, которые формируют требуемые АЧХ и 
ФЧХ. При этом необходимо минимизировать 
потери и КСТu в полосе пропускания, а также 
максимально повысить функцию рабочего зату-
хания в полосе заграждения и уровень развязки 

между каналами. Таким образом, микроволно-
вые управляющие устройства (выключатели и 
переключатели), объединенные с фильтрами, 
выполняют единую задачу спектрально-
пространственного контроля за потоками сигна-
лов. Поэтому коммутируемые фильтры пред-
ставляется не как механическое объединение 
переключателей и фильтров, а как единый мно-
гофункциональный технический объект, кото-
рый можно представить как базовый элемент 
второго уровня сложности.  

Цель работы ─ рассмотреть схемотехниче-
ские варианты коммутируемых фильтров, разра-
ботать алгоритм анализа и оптимизации микро-
волновых коммутируемых фильтров с переклю-
чателями лучевого и бинарного типа, позволяю-
щий повысить эффективность решения проект-
ных задач за счет сокращения временных затрат 
и повышения точности расчетов.  

Коммутируемые микроволновые филь-
тры с переключателями лучевого типа (рису-
нок 1,а). Обобщенная схема коммутируемых 
фильтров (рисунок 1,в), состоящая из n-каналов 
с полосовыми (ПФ) или полосно-запирающими 
фильтрами (ПЗФ) (К1,..., Кn) и двух коммутато-
ров КМ1 и КМ2, может быть в простейшем слу-
чае реализована с использованием двух много-
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канальных лучевых переключателей П1 и П2 
(рисунок 1,г), которые имеют одну точку ветв-
ления, за которой установлены управляемые вы-
ключатели, число которых равно числу каналов. 
Из принципа функционирования лучевого пере-
ключателя следует, что сигнал управления в ви-
де параллельного кода, содержащего номер ка-
нала, не может быть непосредственно использо-
ван для управления лучевым переключателем, 
как это было в бинарных схемах, что вынуждает 
применять дополнительную логическую часть 
аппаратуры.  

Особенностью использования коммутаторов 
является возможность одновременного подклю-
чения к выходу n-каналов с высокой степенью 
развязки. Величина развязки между каналами в 
рассмотренных схемах весьма критична к кон-
структивным параметрам  в особенности для 
монолитных и квази-монолитных реализаций. 
Поэтому каждый тип фильтра конструируется с 
учетом всех возможных состояний коммутатора 
или переключателя. 

 
 

а б 

 
 

в г 

  
д е 

Рисунок 1 ─ Схемотехнические варианты построения коммутируемых фильтров:  
П1, П2, П3  ─ идентичные двухканальные переключатели;  

В1,...,Вn  ─  выключатели; Ф1,...,Фn  ─  фильтры

Алгоритм решения задачи. Пусть на 
начальных этапах функционального проектиро-
вания получены следующие матрицы передачи 

(рисунок 1,а): (n)
ф

(1)
ф ,, АА  ─ для фильтров 

(верхний индекс указывает номер канала); 
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(n)
в(п)

(1)
в(п) ,, АA   ─  для выключателей в режи-

ме пропускания;  (n)
в(з)

(1)
в(з) ,, АA   ─  для вы-

ключателей в режиме запирания [2─4]. В общем 
случае матрицы )(

)(
)(

)(
)( ,, j

зв
j

пв
j

ф AАА  (j= n,1 ) опре-
деляют АЧХ и ФЧХ в каждом из каналов, кото-
рые должны соответствовать требованиям тех-
нического задания. 

Осуществим матричные преобразования для 
получения входных проводимостей каждого из 
каналов в режиме пропускания )(

)(
j

пвхY и режиме 

заграждения )(
)(

j
звхY  по схеме: 

 )(
)(

)()(
)(

j
пк

j
ф

j
пв ААА (j)

вх(п)Y ; 

 )(
)(

)()(
)(

j
зк

j
ф

j
зв ААА (j)

вх(з)Y . 

Тогда входные проводимости коммутируе-
мых фильтров определим системой уравнений, 
зависящих от режимов функционирования:  
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Введем обозначение )(
вхY 
 ─ входная прово-

димость устройства, когда -й канал функцио-
нирует в режиме пропускания, а 1,  ,  j n j    
─ каналов функционирует в режиме запирания. 
При этом необходимо обеспечить условие согла-
сования устройства по входу при любом из ре-
жимов функционирования, которые сформули-
руем в следующем виде (при этом вхY  нормиро-
ваны к сопротивлению генератора гZ , подклю-
чённого ко входу): 
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В случае если каналы в режимах пропускания и 

запирания идентичны, то данную систему урав-
нений преобразуем следующим образом: 

 ;   1][YRe)1(n][YRe вх(з)вх(п)   
(1) 

  0.]YIm[)1n(]YIm[ вх(з)вх(п)   

Реализацию условий согласования, пред-
ставленных в виде системы уравнений для раз-
личных режимов функционирования, осуще-
ствим методом параметрического синтеза на ос-
нове использования целевой функции вида: 
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где ia  и ib –  весовые коэффициенты, смысл ко-
торых заключается в формализации фактора от-
носительной важности характеристик в дискрет-
ных точках частотного диапазона ( 1,  i p ). 

Для частного случая (1), целевую функцию 
определим соотношением: 
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Предложенные целевые функции (2), (3) ре-
ализуют частный критерий ─ условие согласо-
вания устройства в различных состояниях (ре-
жимах функционирования) в рабочем частотном 
диапазоне. В то же время важно обеспечить тре-
буемую развязку между каналами и заданный 
вид АЧХ. Для этого осуществим следующие 
матричные преобразования: 
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Здесь )ξ(
п)(ΣкY и )ξ(

)(Σ зкY ─ результирующие Y -

матрицы устройства, когда  -канал работает в 
режиме пропускания и запирания, соответствен-
но; (   )  L  , (  )  L  ─ функции рабочего затухания 
-го канала в режимах пропускания и запирания. 
Тогда дополнительные частные критерии при-
мут вид:  
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где ( j ) ─ заданный уровень запирания канала. 
Критерии 2F  и 3F  с учётом директивных 

функций рабочего затухания (   )j
tL  и (   )j

tL  пре-
образуем к виду, который в ряде случаев более 
предпочтителен: 

       
1 2

2
1 1

1 1 (5)
( j )( j ) p n

t
(  j ) (  j ) 

i j t

LLF ;   
L L



 
 

      
  


 

 

       
1 2

3
1 1

1 1 (6)
( j )(  j ) p n

t
(  j ) (  j ) 

i j t

LLF .   
L L



 
 

      
  


 

 

В общем случае показатели степени 1  и 2    
устанавливаются, исходя из численного экспе-
римента, зависящего от вида целевой функции. 
Варьируя 1  и 2 ,  можно разнообразить поста-
новку задачи параметрического синтеза и в ко-
нечном счете остановиться на результате наибо-
лее приемлемом с точки зрения конструктивно-
технологической реализации коммутируемых 
микроволновых фильтров. 

Коммутируемые микроволновые филь-
тры с переключателями бинарного типа (ри-
сунок 1,б,д). Для реализации автоматической 
настройки приемного модуля на дискретные ча-
стоты возможно использование схемы построе-
ния, состоящей из двухканальных переключате-
лей [6] (П) и ПФ с различными АЧХ. Схема, ре-
ализованная на основе мультиплексора (М) и 
двухканальных переключателей (рисунок 1,е), 
позволяет обеспечить выделение по заданному 
алгоритму из частотного спектра требуемые 
поддиапазоны. При числе выходных каналов 
n=2N рассматриваемый переключатель бинарно-
го типа 1:n состоит из N рядов переключателей 
1:2, причем в первом ряду имеется один пере-
ключатель, а в последнем n/2. Общее число пе-
реключателей 1:2 составляет 2N-1. При этом пе-
реключатели, стоящие в одном ряду по сигналам 
управления, могут быть подключены параллель-
но, так как имеют одни и те же стационарные 
состояния. Минимальное затухание в переклю-
чателе бинарного типа определяется потерями 
запирания в переключателе 1:2 (Lз). Поэтому в 
переключателе 1:2N при включении любого из n 
каналов имеется N каналов, затухание в которых 
составляет Lз. В остальных каналах затухание 
будет заведомо выше. Наращивание числа кана-
лов каскадным включением двухканальных пе-
реключателей имеет свои пределы, ограничен-
ные требуемым уровнем вносимых потерь и раз-
вязкой. Поэтому важно реализовать оптималь-
ные характеристики с учетом всех состояний 

коммутируемых фильтров. 
Алгоритм решения задачи. Для сокраще-

ния математических записей рассмотрим алго-
ритм, реализующий целевые функции для четы-
рех канальной бинарной схемы коммутируемых 
фильтров (рисунок 1,б). Каждый из каналов пе-
реключателя ─ это идентичные выключатели, 
которые описываются матрицами передачи: 

в(п)А  ─ для режима пропускания, в(з)А  ─ для 

режима запирания; 
41 фф ,  , АА   ─ матрицы 

передачи селективных устройств;

41 z,  , АА z  ─ матрицы передачи нагружа-
ющих цепей на выходе фильтров. Тогда алго-
ритм формирования матричной макромодели 
для режима функционирования, обеспечиваю-
щего прохождение микроволнового сигнала со 
входа на выход 4, запишем в виде:  

;)(1)(111в(з) ззzф YАААА   

;)(2)(222в(з) ззzф YАААА   

;)(3)(333в(з) ззzф YАААА   

;)(4)(444)в( ппzфп YАААА   

f),,k(Y s



 AY

YYYY пззз )(4)(3)(2)(1
 

где sk ─ вектор входных параметров; f ─ часто-
та. 

Таким образом, получив вектор выходных 
характеристик Y  для рассматриваемого режима 
функционирования, конструируются целевые 
функции по соотношениям (4) ─ (6). 

Результаты экспериментальных исследо-
ваний. Предложенный подход апробирован при 
разработке в ООО НПК Радарсервис коммутиру-
емых ПФ приемного модуля самолетной АФАР 
L-диапазона. При этом использовались на входе 
и выходе четырехканальные переключатели типа 
HMC241QS16. ПФ реализованы на LC сосредо-
точенных элементах. Применена технология по-
верхностного монтажа с использованием под-
ложки Arlon. 

При разработке дискретных шести разряд-
ных фазовращателей [5] для модуля мощного 
передатчика летательного аппарата использова-
ны звенья коммутируемых фильтров на филь-
трах верхних (ФВЧ) и нижних (ФНЧ) частот [2]. 
Двухканальные  переключатели выполнены в 
виде монолитных интегральных схем на поле-
вых транзисторах (ПТШ) с последовательно-
параллельным включением. ФНЧ и ФВЧ реали-
зованы на сосредоточенных   LC-элементах. Для 
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примера характеристики одного звена (180 гра- дусов) фазовращателя приведены на рисунке 2. 

                      а 

 
б 

Рисунок 2 ─ Эквивалентная схема и результаты эксперимента для звена (180 градусов) шести раз-
рядного фазовращателя L-диапазона: S21─ прямые потери; Фа ─ абсолютная погрешность фазы;  

Фот ─ относительная погрешность фазы; Фотэ ─ экспериментальное значение относительной  
погрешности фазы

Результаты исследований (рисунок 2,б) по-
казывают, что расхождение теоретического и 
экспериментального значения относительной 
погрешности фазы звена дискретного фазовра-
щателя на коммутируемых фильтрах составляет 
в рассматриваемом частотном диапазоне деся-
тые доли процента. 

Выводы. Разработан алгоритм матричного 
анализа и оптимизации многофункциональных 
микроволновых коммутируемых фильтров с 

учетом особенностей их функционирования. 
Рассмотренные соотношения использованы при 
разработке коммутируемых фильтров L и S-
диапазонов модулей АФАР летательных аппара-
тов. Приводятся теоретические и эксперимен-
тальные характеристики звена дискретного фа-
зовращателя  L-диапазона на коммутируемых 
ФНЧ и ФВЧ. При этом расхождение теоретиче-
ской и экспериментальной относительной по-
грешности фазы не превышает десятых долей 
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процента. 
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УДК 621.391 

О.Р. Никитин, П.А.Полушин, Д.В. Синицин, И. Джулани 
АРИФМОЛОГИЧЕСКИЙ АЛГОРИТМ 
СВЕРТОЧНОГО ДЕКОДИРОВАНИЯ 

ЦИФРОВЫХ СИГНАЛОВ ПРИ ВОЗДЕЙСТВИИ 
УЗКОПОЛОСНЫХ ПОМЕХ 

Предложен алгоритм подавления узкополосных помех в системах пере-
дачи цифровых сигналов со сверточным кодированием. На приемной стороне 
соседние отсчеты вычитаются, в результате помеха удаляется. Для деко-
дирования используется алгоритм Витерби, модифицированный совмест-
ным применением арифметических и логических операций. Алгоритм позво-
ляет получить выигрыш в помехоустойчивости по сравнению с известным 
алгоритмом сверточного декодирования более  чем на 5 дБ. 

Ключевые слова: узкополосная помеха, помехоустойчивость, сверточ-
ное декодирование. 

Введение. Современные системы передачи 
информации все более широко используют циф-
ровые сигналы, позволяющие для повышения 
помехоустойчивости и качества передачи при-
менять различные методы кодирования. Извест-
ные методы кодирования, в частности сверточ-
ное кодирование, дает возможность исправлять 
значительное количество ошибочных символов, 
но достаточно эффективно при отсутствии груп-
пирования ошибок [1,2]. Это предполагает, что 
ошибки возникают в основном из-за воздействия 
АБГШ (аддитивного белого гауссова шума), 
имеющего внутриаппаратурное происхождение.  

В то же время на систему передачи могут 
действовать и помехи от внешних источников 
радиоизлучения, колебания которых имеют дру-
гой вид. Поскольку блоки декодирования в при-
емнике реализуют алгоритмы, рассчитанные на 
воздействие АБГШ, то появление дополнитель-
ной внешней помехи значительно снижает воз-
можности исправления ошибок вплоть до полно-

го срыва процесса декодирования. 
Однако, используя определенные априорные 

данные о виде внешней помехи, можно значи-
тельно повысить эффективность декодирования. 

Цель работы заключается в рассмотрении 
алгоритма сверочного декодирования, модифи-
цированного для случая воздействия внешних 
узкополосных помех. 

Особенности воздействия узкополосной 
помехи на алгоритм сверточного декодирова-
ния.  Наиболее распространенным алгоритмом 
сверточного декодирования является алгоритм 
Витерби, который при «мягкой» демодуляции 
позволяет значительно снизить вероятность 
ошибки при относительно простой практической 
реализации. Будем рассматривать случай ис-
пользования бинарной фазовой манипуляции 
(BPSK). Демодуляция производится корреляци-
онной обработкой с использованием сигнала 
опорного генератора, синхронизированного по 
частоте и фазе с несущим колебанием, и инте-
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грированием результатов перемножения на ин-
тервале длительности символа.  

Пусть по системе связи передается сигнал с 
модуляцией BPSK вида:  

Si(t)=UCcos(ωCt+φi)=UCicos(ωCt), 
где i – номер текущего символа; фаза  φi  может 
принимать значения 0° или 180°. 

Внешняя помеха описывается выражением 
Z(t)=UПcos(ωПt+φП); ωC и ωП – частоты сигнала и 
помехи; φП – начальная фаза помехи. Колебание 
опорного генератора – S0(t)=U0cosωCt. После ин-
тегрирования на интервале ТС времени длитель-
ности символа i-е значение полезной составля-
ющей равно yi=xiU0TC/2, где xi принимает вели-
чину +1 или –1 в зависимости от передаваемой 
информации. Интегрирование результата корре-
ляционной обработки помехового сигнала на 
этом же интервале определит уровень помеховой 
составляющей zi в суммарном сигнале:  

])5,0cos[(
2

)2sin(
2

0
П

СП
i iTUUz 








  

где Δφ =ΔωTC=(ω0–ωП)ТС. 
Присутствие помехи выражается в том, что 

после коррелятора к значениям отсчетов переда-
ваемого сигнала добавляются компоненты, оги-
бающая которых представляет собой гармониче-
скую функцию. Будем считать, что коэффициен-
ты передачи соответствующих цепей таковы, что 
модуль отсчетов информационной составляю-
щей после коррелятора равен единице. В этом 
случае амплитуда А огибающей помеховой ком-
поненты будет равна: 

)2//()2/sin(   ПUA . 

Алгоритм Витерби основан на поиске путей 
по решетке, имеющих минимальную суммарную 
метрику, складывающуюся из суммы расстояний 
Хемминга («жесткое» декодирование) или рас-
стояний Евклида («мягкое» декодирование) от 
значений отсчетов принятой выборки до значе-
ний, соответствующих различным вариантам 
переходов по решетке ([2,3]). Он реализует 
принцип максимального правдоподобия, по-
скольку гауссова плотность распределения зна-
чений шума монотонно спадает от нуля в обе 
стороны [4-6]. В результате минимальное значе-
ние метрики перехода соответствует максималь-
ной вероятности передачи соответствующего 
символа. 

В случае воздействия узкополосной помехи 
картина иная. Плотность распределения помехо-
вых составляющих в отсчетах (1) описывается 
законом 

22
1 1)( uAuW   . 

Данная функция – бимодальная, в точке u=0 
она имеет минимум, а максимумы – в точках 
u=±A. В результате минимум метрики перехода 
уже не соответствует максимальной вероятности 
соответствующего значения символа. Наличие 
шума сглаживает функцию W1(u), однако при 
больших А она остается бимодальной и сверточ-
ное декодирование с помощью «классического» 
алгоритмом становится невозможным. 

Однако при определенной модификации 
сверточной процедуры и здесь можно осуще-
ствить декодирование с исправлением ошибок. 
Модификация состоит в использовании особен-
ностей помехового сигнала и заключается в сов-
местной арифметической и логической обработ-
ке отсчетов. 

Удаление помеховых компонент из сум-
марного сигнала. При его осуществлении ис-
пользуется факт, что помеховые составляющие  
соседних отсчетов сильно коррелированны. Зна-
чение огибающей помеховой составляющей от-
счета номера i можно выразить через составля-
ющую предыдущего отсчета следующим обра-
зом:   

 ])1cos[(1 Пi iAz   
 )cos(cos ПiA   
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где  

])5,0sin[(
)2

)2sin(
2
1~

0 ПСПi iTUUz 







 . 

Эта ортогональная составляющая может быть 
получена, если в дополнительном корреляторе в 
качестве опорного сигнала использовать не ко-
лебание S0(t)=U0cosωCt, а сдвинутое на 90º коле-
бание S0(t)=U0sinωCt. Поэтому, если из значения 
текущего отсчета вычесть значения предыдущих 
отсчетов после «косинусного» и «синусного» 
корреляторов, домноженные на необходимые 
коэффициенты a и b, то помеховая составляю-
щая в отсчетах будет удалена. 

Подобная операция удаления помеховых 
компонент может осуществляться схемой, при-
веденной на рисунке 1. В корреляторах (Корр.1 и 
Корр.2) с помощью сигнала опорного генератора 
(ОГ) и фазовращателя (ФВ) на 90º образуются 
колебания, содержащие информационную и по-
меховую составляющие. При этом в сигнале по-
сле «синусного» коррелятора Корр.2 информа-
ционная составляющая будет отсутствовать, по-
скольку подаваемое в него опорное колебание 
ортогонально несущей информационного сигна-
ла. Далее в аналого-цифровых преобразователях 
(АЦП) отсчеты оцифровываются. В одинаковых 
элементах задержки (ЭЗ) они задерживаются по 
времени на длительность символа ТС. В блоках 
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регулировки (БР) задержанные отсчеты домно-
жаются на коэффициенты a и b, далее в вычита-
теле (–) из суммарного сигнала удаляются поме-
ховые компоненты. После этого сигнал декоди-
руется в декодере (ДК).  

Коэффициенты a и b определяются после 
перемножения в перемножителях (Х) значений 
соседних отсчетов и усреднения этих произведе-
ний в усреднителях (Уср). Действительно, по-
скольку составляющие информационного сигна-
ла в соседних отсчетах можно считать независи-
мыми и принимающими с одинаковой вероятно-
стью значения +1 и  –1, то в результате усредне-
ния их доля может быть сделана достаточно ма-
лой. По этой же причине после усреднения ма-
лой будет и составляющая шумов. Помеховые 
компоненты на выходах соответственно «коси-
нусного» и «синусного» перемножителей будут 
равны: 

 )cos(])1cos[(2
1 ППii iiAzz 

]2)12cos[(5,0cos5,0 22
ПiAA   , 

 )sin(])1cos[(~ 2
1 ППii iiAzz   

]2)12sin[(5,0sin5,0 22
ПiAA   . 

На выходах усреднителей будут присутство-
вать только первые слагаемые этих выражений, 
так как в случае, если величина Δφ некратна π , 
вторые слагаемые усреднятся, а в случае, если 
величина Δφ близка к кратной π, то в соответ-
ствии с (1) амплитуда помеховых составляющих 
будет близка к нулю.  

Таким образом, на выходах усреднителей 
будут величины vC=0,5A2cosΔφ и vS=0,5A2sinΔφ. 
В вычислителе (Выч) определяется величина: 

222 )2()2( Avvv SC   
и в коэффициенты передачи блоков регулировки 
управляются таким образом, чтобы удалить из 
значений выходных сигналов элементов задерж-
ки составляющую А2. 

 
Рисунок 1 – Структурная схема устройства, реали-

зующего подавление узкополосных помех 

Следует обратить внимание, что удаление 
помехи описываемым образом сопровождается 
изменением структуры кодированного информа-
ционного сигнала. Вместо сигнала yi+1 на декодер 
поступает сигнал yi+1–vCyi . («Синусная» состав-
ляющая на информационный сигнал не влияет.) 
Для его декодирования алгоритм работы декоде-
ра также должен быть модифицирован.  

Сущность арифмологического сверточно-
го алгоритма декодирования. Сверточное ко-
дирование сигнала на передающей стороне про-
изводится с помощью набора логических опера-
ций, поэтому в приемнике для декодирования 
ранее использовались также только логические 
операции. Однако удаление помеховых компо-
нент производится с помощью арифметической 
операции вычитания, поэтому в декодировании 
теперь появляется арифметическая составляю-
щая. Для простого сверточного кода вида (7, 5) 
изменения алгоритма заключаются в следую-
щем. 

Ранее первый )1(
ix  и второй )2(

ix  кодирован-
ные символы, соответствующие передаче i-го 
информационного символа,  получались с по-
мощью логической операции сложения по моду-
лю 2 предыдущих информационных символов и 
последующей модуляции BPSK, и определялись 
выражениями: 

)};;(2{mod 21
)1(

 iiii uuuMy , 

)};(2{mod 2
)2(

 iii uuMy , 

где ui – i-й информационный символ; через М{∙} 
обозначена модуляция, т.е. преобразование ло-
гических символов в несущие колебания, соот-
ветствующие начальной фазе φ=0º при поступ-
лении логической единицы (далее обозначена, 
как «+1») и φ=180º  при поступлении логическо-
го нуля (далее обозначена, как «–1»). 

Теперь проведение операции вычитания 
аналогично тому, если бы уже в передатчике 
вместо обычных закодированных сверточным 
кодом символов передавались бы соответству-
ющие разности, т.е. сигналы: 

)};(2{mod);;(2{mod 221
)1(

  iiCiiii uuMvuuuMy  
(2)

1 3 1 2{mod 2( ; ) {mod 2( ; ; )}.i i i C i i iy M u u v M u u u      

Решетчатая диаграмма декодера Витерби в но-
вых условиях также изменяется. 

Исходная решетчатая диаграмма приведена, 
например, в [1]. Информационные символы при-
нимают логические значения «0» или «1». Каж-
дый передаваемый кодированный символ в паре 
с учетом модуляции может принимать значения 
«+1» или «–1». Сплошные стрелки соответству-
ют переходам из одного состояния в другое, ко-
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гда новый информационный символ имеет нуле-
вое значение, прерывистыми стрелками – когда 
новый информационный символ имеет единич-
ное значение. Напротив переходов показана пара 
кодированных символов, которые вырабатывает 
кодер с приходом каждого нового информаци-
онного символа. 

На рисунке 2 представлен соответствующий 
фрагмент модифицированного арифмологиче-
ского алгоритма Витерби. Поскольку теперь ре-
гистр содержит уже четыре ячейки, то возможны 
восемь различных вариантов содержимого трех 
последних ячеек. Каждый из двух кодовых сим-
волов пары теперь может принимать не два, а 
четыре возможных значения: «–1–vC», «–1+vC», 
«1–vC» и «1+vC». В соответствии с этим при 
«мягком» декодировании метрики переходов 
вычисляются как эвклидовы расстояния от вели-
чины принятого символа уже до этих значений, а 
не до значений «–1» и «+1», как в обычном де-
кодировании. А метрики различных путей по 
решетке находятся обычным образом, как суммы 
таким образом вычисленных метрик составляю-
щих их переходов. 

 
Рисунок 2 – Решетчатая диаграмма модифициро-
ванного арифмологического алгоритма сверточ-

ного декодирования 

После вычитания изменяется уровень адди-
тивных шумов и несколько ухудшается соотно-
шение «сигнал/шум». Поскольку можно считать 
шумовую компоненту различных отсчетов неза-
висимой, то мощность шумов теперь будет равна 
Pn=P1(1+vC

2+vS
2), где Р1 – мощность шумовой 

компоненты одного отсчета после коррелятора 
до вычитания (равная половине мощности шума 
на входе коррелятора). А средний уровень сиг-
нала определится как PC=0,5[(1+vC)2+(1–
vC)2]=1+vC

2. Степень ухудшения отношения 
«сигнал/шум» определится величиной вычитае-
мой «синусной» помеховой компоненты, т.е. 
коррелированностью помеховых компонент со-
седних отсчетов. В связи с этим имеет смысл 
убирать помеху описанным способом, лишь ко-
гда ее уровень значителен и выигрыш от ее ком-
пенсации преобладает над проигрышем от воз-
растания шумов. 

Результаты экспериментальных исследо-
ваний. Для проверки эффективности изложен-
ного алгоритма был проведен ряд модельных 
экспериментов на компьютере. Во время экспе-
риментов формировалась бинарная последова-
тельность символов, кодировалась сверточным 
кодом, после чего производилось перемежение 
символов. Затем к ней добавлялась гармониче-
ская помеха и гауссов шум. Далее применялся 
описанный алгоритм обработки, и после декоди-
рования полученная бинарная последователь-
ность сравнивалась с исходной. По количеству 
ошибочных символов, приходящемуся на после-
довательность определенной длины, вычисля-
лась вероятность ошибки.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Рисунок 3 – Графики вероятности ошибки для от-
ношения уровней сигнала и помехи, равного 0 дБ 
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На рисунках 3 и 4 приведены в качестве 
примера полученные графики зависимости веро-
ятности ошибки Рош от отношения (в децибелах) 
энергии символа Eb к спектральной мощности 
шума N0. На рисунке 3 отношение уровней сиг-
нала и помехи составляло 0 дБ, на рисунке 4 оно 
составляло –6 дБ. На обоих рисунках интервал 
усреднения в усреднителях был равен 103 ТС.  

Графики получены при различном соотно-
шении L периода частоты Δω и длительности 
символа ТС. Номерами обозначены графики, со-
ответствующие значениям этого соотношения : 
графики 1 – L=104 ТС; графики 2 – L=20ТС; гра-
фики  3 – L=10ТС; графики 4 – L=6ТС.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Рисунок 4 – Графики вероятности ошибки для от-
ношения уровней сигнала и помехи, равного -6 дБ 

Для сравнения на рисунке 5 приведены гра-
фики помехоустойчивости декодирования без 
использования предложенного алгоритма для 
отношения сигнал/помеха, равного 0 дБ. Номера 
графиков соответствуют значениям L=104TC – 
график 1; L=8TC – график 2; L=6TC – график 3. 

Заключение. Эффективность подавления 
узкополосной помехи существенно зависит от 
разности частот несущего колебания и помехи. 
Степень подавления зависит от точности опре-
деления соответствующих весовых коэффициен-
тов разложения помеховой составляющей. 
Большой остаточный после усреднения уровень 
информационных составляющих затрудняет вы-
числение помеховых коэффициентов, в связи с 
чем на степень подавления помехи также влияет 
интервал времени усреднения в усреднителях. 

Применение предлагаемого алгоритма обра-
ботки позволяет исключить негативное воздей-
ствие внешних узкополосных помех и получить 
выигрыш в помехоустойчивости по сравнению с 
известным алгоритмом сверточного декодирова-
ния в различных условиях более чем на 5 дБ, тем 
самым повысить надежность и качество переда-
чи сигналов по каналам связи и управления. 

 
Рисунок 5 – Графики вероятности ошибки без ис-
пользования описанного алгоритма при отноше-

нии уровней сигнала и помехи, равном 0 дБ 
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ВИРТУАЛЬНЫЕ МЕТРОЛОГИЧЕСКИЕ СРЕДСТВА ИСПЫТАНИЙ 
МОДУЛЕЙ АЦП ДЛЯ СИСТЕМ БОРТОВЫХ ИЗМЕРЕНИЙ 

Предлагаются модифицированные методы и средства проведения мет-
рологических испытаний модулей измерительных преобразователей, систем 
бортовых измерений нового поколения; показаны возможности повышения 
автоматизации измерений в целом, точности задания испытательных сиг-
налов и оценивания динамических погрешностей АЦП. 

Ключевые слова: автоматизация метрологических испытаний, измери-
тельные виртуальные приборы, программные модули средств измерения, 
модели и характеристики аналого-цифровых преобразователей. 

Введение. Высокая степень надежности и 
безопасности современных, очень сложных ле-
тательных аппаратов во многом зависит от каче-
ственной работы и стабильности метрологиче-
ских характеристик бортовых средств измерений 
(СИ) [1]. 

Существующие системы бортовых измере-
ний в основном реализуются с применением 
аналоговых СИ, которые в последние годы 
начинают постепенно замещаться цифровыми 
устройствами и преобразователями, что обу-
словливает необходимость кардинальной мето-
дической проработки метрологического обеспе-
чения (или сопровождения) измерений [3]. 

Определение и оценивание статических и 
динамических характеристик и погрешностей 
СИ являются центральным вопросом общей 
проблемы обеспечения единства измерений. 
Знание этих характеристик позволит эффективно 
и оптимально решать задачи с позиций точности 
и быстродействия при проектировании, эксплуа-
тации и управлении параметрами измеритель-
ных каналов многоканальных автоматизирован-
ных измерительных систем (ИС) [4]. 

Особенностью подобных ИС является нали-
чие в их составе некоторого множества измери-
тельных каналов, включающих измерительные 
преобразователи (ИП), различные по принципу 
действия, внутреннему устройству, функции и 
параметрам преобразования, степени влияния 
внешних мешающих факторов и т.д. Среди ИП 
особое место занимают аналого-цифровые пре-
образователи (АЦП), которые принципиально 
изменяют форму представления измерительной 
информации от аналогового вида к цифровому 
эквиваленту.  

Однако на сегодняшний день уже насчиты-
вается более двух десятков разнообразных мето-
дов АЦП электрического напряжения (единич-
ного приращения, последовательного приближе-
ния, параллельного считывания, комбинирован-
ные и др.), которые также существенно разли-
чаются между собой по своим физическим свой-
ствам, структурной и функциональной схемам. 

Поэтому на этапах жизненного цикла АЦП, 
т.е. при разработке, создании, эксплуатации, 
возникает необходимость периодического опре-
деления, контроля и аттестации их метрологиче-
ских характеристик. Для решения данных задач 
предлагается один из подходов к реализации 
специального программного обеспечения (СПО) 
[2], позволяющего виртуально, гибко и ком-
плексно проводить метрологические испытания 
ИП и, в частности, АЦП. 

Цель работы – повышение эффективности 
проведения метрологических испытаний борто-
вых СИ за счет создания программных модулей 
ИП в виде моделей виртуальных приборов с па-
раметрами и характеристиками, заданными с 
математической точностью, т.е. эталонного типа. 

Теоретическая часть. Основными требова-
ниями к разработке СПО являются: 

− максимально возможный уровень авто-
матизации всех этапов проведения метрологиче-
ских испытаний, представленный структурной 
схемой на рисунке 1; 

− использование единой среды програм-
мирования для проектирования методик испыта-
ний, формирования широкого набора эталонных 
испытательных и управляющих сигналов, созда-
ния математических и имитационных моделей 
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АЦП с реальными и идеальными метрологиче-
скими характеристиками, определения адекват-
ности моделей, оценивания искомых параметров 
и представления полученных результатов в виде 
разнообразных зависимостей; 

− формирование пополняемой базы дан-
ных ИП и методик испытаний с возможностью 
задания и модифицирования их исходных мет-
рологических характеристик и параметров. 

Названным требованиям в значительной ме-
ре отвечает система графического программиро-
вания LabVIEW, предназначенная для разработ-
ки виртуальных приборов (ВП). Она является 
мощной, многоплатформенной и гибкой про-
граммной средой, применяемой для проведения 
измерений, анализа и обработки полученных 
данных, оформления результатов на базе ком-
пьютеров с различными операционными систе-
мами, в том числе Windows. 
 

Испытываемый 
АЦП 

Определение 
метрологических 

характеристик 
АЦП 

Представление 
результатов 
испытаний 

Автоматизация 
методик измерения и оценивания 
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Рисунок 1 – Структурная схема СПО                   
для аттестации АЦП 

Высокая эффективность LabVIEW и ориен-
тация на решение главным образом измеритель-
ных задач позволили принять ее за основу при 
создании СПО метрологического назначения. 

С учетом сформулированных требований и 
принципов программирования среды LabVIEW 
разработана обобщенная функциональная схема 
СПО (рисунок 2) для определения статических и 
динамических характеристик АЦП.  
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Рисунок 2 – Функциональная схема СПО            
для аттестации АЦП 

В состав СПО входят следующие модули: 
– модуль формирования испытательных 

сигналов осуществляет генерацию массивов 
цифровых отсчетов опорного и испытательного 
сигналов с максимально высокой разрешающей 
способностью; 

– модуль цифроаналогового преобразования 
сигналов осуществляет воспроизведение формы 
и параметров испытательных сигналов с макси-
мально высокой точностью; 

– модуль испытываемого АЦП представляет 
собой имитационную модель АЦП с заданной 
совокупностью метрологических характеристик 
и функциональных параметров; 

– модуль анализа, регистрации, накопления 
и группирования данных предназначен для вы-
деления определенных моментов у преобразо-
ванного сигнала и условленных этапов методики 
испытаний, запоминания и накопления в необ-
ходимых объемах поступающей информации, 
распределения данных и выработки сигналов 
для управления; 

– модуль вычисления и обработки данных 
выполняет математическую обработку потока 
измерительной информации в зависимости от 
типа испытываемого СИ, его нормированных 
метрологических параметров, заданных крите-
риев оценивания статических и динамических 
характеристик в соответствии с действующими 
нормами и стандартами; 

– модуль визуализации параметров моделей 
и результатов испытаний обеспечивает нагляд-
ное представление всех информационных сигна-
лов на этапах их формирования, преобразования, 
анализа, регистрации, накопления и обработки в 
реальном и трансформированном масштабах 
времени, а также оцениваемых зависимостей от 
других параметров в двух- и трехмерной систе-
мах координат; 

– модуль реализации методик измерения 
метрологических параметров и характеристик 
АЦП предназначен для управления функцио-
нальными модулями, их взаимодействия и орга-
низации рабочих циклов вплоть до выполнения 
назначенных условий в соответствии с заданным 
методом испытаний. 

Проведение виртуальных испытаний преду-
сматривает, прежде всего, разработку и создание 
математических и алгоритмических моделей 
объектов испытаний (тестируемых СИ или, в 
данном случае, АЦП напряжения) с возможно-
стями задания и изменения их метрологических 
характеристик с предельно высокой точностью и 
разрешающей способностью, свойственными 
современным персональным компьютерам. 

Особыми требованиями, предъявляемыми к 
таким испытаниям, являются: 

– формирование высокостабильных тесто-
вых сигналов, информационные параметры ко-
торых устанавливаются и регулируются с высо-
кой точностью и в широких пределах; 

– максимальная автоматизация и скорость 
выполнения измерительных методик, вычисли-
тельных операций по анализу и обработке теку-
щей информации и полученных результатов; 

– динамическая визуализация параметров 
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входных воздействий, выходных ответных реак-
ций объекта испытаний во временной и частот-
ной области, а также используемых статистиче-
ских характеристик и др. 

Основные преимущества виртуальных ис-
пытаний по сравнению с натурными испытания-
ми состоят в том, что становится возможным, 
опять же с высокой точностью, имитировать 
воздействие различных внешних факторов, пре-
цизионно и выборочно определять степень их 
влияния на статические и динамические харак-
теристики АЦП, быстро оценивать возникающие 
погрешности преобразований и проводить кор-
реляционный анализ при многофакторном экс-
перименте. 

Появляется перспектива создания унифици-
рованной базы данных СИ и соответствующих 
им методик испытаний с полным набором не 
только электронных описаний реальных измери-
тельных преобразователей, но и их виртуальных 
моделей. 

Экспериментальные исследования. В со-
ответствии с архитектурой СПО предложены и 
разработаны несколько виртуальных методик 
метрологических испытаний, одной из которых 
является определение мгновенных значений ди-
намических погрешностей АЦП. Алгоритм 
предполагает сравнение зарегистрированного 
массива отсчетов  x j  на выходе АЦП (реально-

го сигнала) с математической моделью  ИM j  
испытательного сигнала (идеального) гармони-
ческой формы при максимальном совпадении их 
информативных параметров: амплитуды A , 
смещения S , периода T , начальной фазы  , 
количества отсчетов на периоде и количества 
периодов. 

Массив цифровых отсчетов математической 
модели сигнала формируется в виде 

  2sinИM j A j S
T


     
. 

Наилучшее подобие сигналов находится с 
помощью метода наименьших квадратов (МНК), 
итерационными процедурами с независимым 
подбором значений параметров A , S , T ,   мо-
дели и поиском минимума величины 

    2
minИ

j
Q x j M j   . 

Функция  ИM j  в данном случае выступает 
как аппроксимирующая, а величина Q  пред-
ставляется как функция нескольких искомых 
коэффициентов ,  ,  ,  A S T  . Задача заключается 
в том, чтобы найти такой набор значений коэф-

фициентов, при котором minQ  . 
МНК позволяет полностью вычислить урав-

нение приближенной регрессии относительно 
неопределенных коэффициентов. 

Для отыскания экстремального значения 
функции, зависящей от ряда факторов, исполь-
зуется один из итерационных алгоритмов мно-
гомерного поиска по методу Гаусса - Зайделя. В 
основе его лежит идея координатного поиска, 
т.е. ищется частный экстремум функции двух 
или более переменных при изменении одного из 
факторов в пределах заданного диапазона. По 
достижении максимального отклика целевой 
функции фиксируют значение варьируемого па-
раметра, переходят к изменению очередного 
фактора с поиском частного экстремума функ-
ции и повторяют процедуру до момента полного 
перебора факторов. 

Полученные таким образом коэффициенты 
аппроксимирующего уравнения используются 
для формирования математической модели 

 PM j  реального сигнала  x j . 
Далее вычисляется разность 

     Pj x j M j   , которая характеризует 
мгновенные значения погрешности регистрации 
формы испытательного сигнала. Если нелиней-
ность испытательного сигнала действительно 
мала, то в разности  j  присутствуют следую-
щие составляющие погрешности: 

– дифференциальная нелинейность АЦП; 
– интегральная нелинейность АЦП; 
– собственный шум АЦП; 
– динамическая погрешность АЦП. 
Первые три характеризуют статическую 

точность АЦП и могут быть выявлены на этапе 
испытания статических характеристик по соот-
ветствующим методикам. 

Если статические характеристики выявлены 
и сформирована статическая функция преобра-
зования АЦП, то алгебраическая разность  j  
может быть пересчитана с учетом статических 
погрешностей АЦП и выделена исключительно 
динамическая составляющая 

     дин стj j j    . 

Она характеризует мгновенные значения 
динамических погрешностей, из которых не-
сложно получить все необходимые статистиче-
ские оценки. 

На рисунке 3 представлены панели управле-
ния измерительных ВП в среде LabVIEW для 
определения  дин j  по порядку, сверху вниз: 

– окно задания и визуализации параметров 
испытательного сигнала, таких как форма, ам-
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плитуда, смещение по вертикальной оси, фаза, 
число точек на период, число периодов; 

– окно задания и визуализации параметров 
испытываемого АЦП, таких как разрядность, 
верхнее и нижнее опорные напряжения, статиче-
ская и динамическая погрешность; 

– окно задания, формирования и визуализа-
ции параметров аппроксимирующей функции 
или математической модели реального сигнала, 
таких как амплитуда, смещение по вертикальной 
оси, период, фаза для исходной и уточненной 
модели, остаточная дисперсия; 

– окно результатов моделирования. 

 

 
Рисунок 3 – Имитационные модели в среде 

LabVIEW и модули измерительных ВП 

Поскольку любой метод многомерного по-
иска и определения коэффициентов аппрокси-

мирующей функции имеет ограничения по точ-
ности вычисления, то обязательным этапом ре-
грессионного анализа должна быть проверка 
адекватности найденной математической модели 

 PM j  реальному сигналу  x j  на выходе АЦП. 
Для этого производится оценка остаточной 

дисперсии S2
ост и дисперсии воспроизводимости 

S2
восп исходя из параметров и результатов мно-

гофакторного эксперимента. 
Оценка дисперсии воспроизводимости осу-

ществляется по матрице, представленной табли-
цей, в которой используются так называемые 
дублирующие эксперименты, когда при каждом 
сочетании уровней факторов проводится не-
сколько измерений выходного параметра. 
План эксперимента 

 
1x  2x    nx  1y  2y    Ly  jy  

1 
11x  12x   

1nx  11y  12y   
1Ly  1y  

2 
21x  22x   

2nx  21y  22y   
2Ly  2y  

           
N  1Nx  2Nx   

Nnx  1Ny  2Ny   
NLy  Ny  

Результаты измерений условно изображены 
на рисунке 4. 
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Рисунок 4 – Поле рассеяния экспериментальных 

данных 

Разброс значений выходного параметра при 
фиксированном сочетании входных уровней вы-
зван действием случайных неконтролируемых 
факторов и определяет случайную погрешность 
наблюдений, оцениваемую дисперсией воспро-
изводимости S2

восп, которую находят из выраже-
ния 

2 2

1

1 N

восп j
j

S S
N 

  , 

где 2
jS  – дисперсии, представляющие собой рас-

сеяние выходного параметра для каждого соче-
тания уровней факторов: 

 22

1

1
1

L

j jl j
l

S y y
L 

 
  , 

L  – число дублирующих экспериментов в сече-
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нии, N  – число сечений (сочетаний факторов), 
n  – число факторов, j  – номер сочетания фак-
торов, i  – номер фактора, l  – номер дублирую-
щего эксперемента в сечении. 

Остаточная дисперсия определяется из вы-
ражения 

   22

1

1 { }
1

N

ост j ji
j

S y g x
N n 

 
   , 

где 1n   – число неопределенных коэффициен-
тов уравнения регрессии. 

Суждение об адекватности модели выносит-
ся сразу, если 2 2

ост воспS S , в противном случае     
( 2 2

ост воспS S ) осуществляют проверку гипотезы 
об адекватности на основании F - критерия Фи-
шера. Если выполняется условие 

 
2

12 ,ост
p восп ост

восп

S F f f
S  , 

то модель признается адекватной, где 
 1 ,p восп остF f f  – квантиль распределения Фи-

шера,  1воспf N L   и  1остf N n    – число 
степеней свободы для соответствующих диспер-
сий, p  – выбранный уровень значимости. 

При невыполнении условия проводят по-
вторный эксперимент или используют более 
точный метод многомерного поиска и оценива-
ния коэффициентов. 

Заключение. Таким образом, предложен-
ный подход позволяет на единой платформе и с 
единых позиций произвести описание, модели-
рование и тестирование ИП в статическом и ди-
намическом режимах, в реальном масштабе вре-
мени. 
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