


2 
 
 

СОДЕРЖАНИЕ 
 
 
Введение .................................................................................................................. 5 

Глава 1. Шумоподобные сигналы спектрально-эффективных 

форматов модуляции .......................................................................................... 11 

1.1 Шумоподобные сигналы с минимальной частотной модуляцией ........... 11 

1.2 Шумоподобные сигналы с модифицированной минимальной 

частотной модуляцией ........................................................................................ 16 

1.3 Точность измерения задержки ограниченных по спектру ШПС ............. 23 

1.4 Способы передачи данных в широкополосных РНС  

с шумоподобными спектрально-эффективными сигналами .......................... 31 

1.5 Шумоподобные MSK-сигналы с пилотной и  

информационной компонентами ....................................................................... 34 

1.6 Взаимные помехи .......................................................................................... 38 

Выводы по главе 1 ............................................................................................... 48 

Глава 2. Компенсация структурных помех в широкополосных 

радионавигационных системах ........................................................................ 49 

2.1 Способы нейтрализации структурных помех  

в широкополосных системах ............................................................................. 49 

2.2 Оптимальный алгоритм измерения задержки шумоподобного  

MSK-сигнала при воздействии структурной и флуктуационной помех ........ 53 

2.3 Способы компенсации структурной помехи .............................................. 57 

2.3.1 Двухканальный автокомпенсатор структурной помехи ...................... 57 

2.3.2 Автокомпенсатор структурной помехи с задержкой  

в каналах сигнала и помехи ............................................................................. 60 

2.3.3 Автокомпенсатор структурной помехи  

с бланкированием в канале сигнала ................................................................ 63 

2.4 Оценка параметров структурной помехи ................................................... 66  

2.4.1 Квазиоптимальный алгоритм параллельного поиска  

структурной помехи .......................................................................................... 66 



3 
 
 

2.4.2 Блок-схема алгоритма поиска и обнаружения  

мощной структурной помехи ........................................................................... 70 

2.4.3 Слежение за задержкой структурной помехи ....................................... 72 

2.4.4 Слежение за фазой структурной помехи ............................................... 77 

2.5 Алгоритм измерения задержки двухкомпонентного шумоподобного 

сигнала .................................................................................................................. 82 

Выводы по главе 2 ............................................................................................... 86 

Глава 3. Эффективность подавления структурной помехи при приёме 

шумоподобного MSK-сигнала .......................................................................... 87 

3.1 Моделирование автокомпенсатора структурной помехи  

в системе автоматизированного проектирования Matlab-Simulink ................ 87 

3.1.1 Блок оценки амплитуды .......................................................................... 90 

3.1.2 Система слежения за задержкой ............................................................. 95 

3.1.3 Система слежения за фазой ................................................................... 100 

3.1.4 Эффективность подавления структурной помехи  

автокомпенсатором ......................................................................................... 104 

3.1.5 Методы повышения эффективности подавления структурной помехи 

автокомпенсатором ......................................................................................... 110 

3.2 Помехоустойчивость приёма шумоподобного MSK-сигнала  

с автокомпенсатором структурной помехи .................................................... 114 

3.2.1 Эффективность подавления структурной помехи корреляционным 

приемником с автокомпенсатором ................................................................ 114 

3.2.2 Помехоустойчивость корреляционного приемника шумоподобного 

MSK-сигнала с автокомпенсатором структурной помехи .......................... 120 

3.2.3 Помехоустойчивость квазиоптимального приёмника MSK-сигнала 

при воздействии структурной помехи .......................................................... 124 

3.2.4 Помехоустойчивость алгоритма поиска с использованием 

информационной и пилотной компонент ..................................................... 130 

Выводы по главе 3 ............................................................................................. 134 



4 

Глава 4. Экспериментальное исследование компенсации  

структурных помех ........................................................................................... 135 

4.1 Общие аспекты реализации автокомпенсатора структурной помехи ... 135 

4.2 Ограничение ширины спектра входного сигнала .................................... 137 

4.3 Нелинейность аналого-цифрового преобразования ................................ 142 

4.4 Экспериментальная модель ........................................................................ 147 

Выводы по главе 4 ............................................................................................. 151 

Заключение ......................................................................................................... 152 

Список сокращений .......................................................................................... 154 

Список литературы .......................................................................................... 155 

Приложение А. Модель автокомпенсатора в системе 

автоматизированного проектирования Matlab-Simulink .......................... 167 

Приложение Б. Экспериментальная модель автокомпенсатора ............ 168 



5 

Введение 

Актуальность темы диссертации.  Как показывает практика, спутни-

ковые навигационные системы ГЛОНАСС и GPS, являющиеся в настоящее 

время основным средством навигационного обеспечения подвижных объек-

тов, нуждаются в поддержке радионавигационных систем наземного базиро-

вания. При этом наземные радионавигационные системы (РНС) становятся 

средством навигации, дополняющим спутниковые системы, и могут исполь-

зоваться как совместно с ними, так и вместо них в случае отсутствия доступа 

к сигналам спутниковых систем.  

С целью расширения рабочей зоны РНС наземного базирования ис-

пользуют длинно- и средневолновый диапазоны, для которых характерна пе-

регруженность сигналами сторонних радиосредств и значительные помехи 

техногенного происхождения. По этой причине в последние десятилетия 

проявляется повышенный интерес к применению в подобных системах спек-

трально-эффективных методов модуляции, концентрирующих излучение в 

минимально узких спектральных зонах и ощутимо смягчающих тем самым 

остроту проблемы тесноты эфира.  

В радионавигационных системах большой дальности действия (600 км 

и более) динамический диапазон сигналов достигает 80 дБ [4]. В связи с этим  

особенно остро стоит проблема приема сигналов на границах рабочей зоны 

из-за действия мощных системных помех, называемых также взаимными, 

сигналоподобными, структурными помехами [10]. Вопросам теории и прак-

тики повышения помехоустойчивости к структурным помехам в системах с 

шумоподобными сигналами (ШПС) посвящено большое число работ отече-

ственных и зарубежных ученых: Л. Е. Варакина, В. П. Ипатова, М. Б. Сверд-

лика, Г. И. Тузова, С. Голомба, Р. К. Диксона, Д. Хаффмена и др.  
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Кардинальный подход к решению указанной проблемы связан с увели-

чением базы сигналов, определяющей уровень подавления структурных по-

мех при кодовом разделении сигналов. Однако увеличение базы сигнала вле-

чёт увеличение времени синхронизации, рост аппаратурных и вычислитель-

ных затрат. Для наземных систем дальней навигации в большей мере, чем 

для спутниковых систем, характерна ограниченность частотного ресурса, в 

связи с чем практическую значимость приобретает разработка спектрально-

эффективных видов модуляции и алгоритмов обработки шумоподобных сиг-

налов. Практически достижимым в таких системах уровнем помехозащи-

щённости к структурным помехам являются значения порядка 40 дБ [4], что 

требует дополнительных мер по подавлению структурных помех.  

Наиболее успешный подход к решению указанной проблемы связан с 

использованием автокомпенсаторов помех. Вопросам теории и практики 

компенсации структурных помех в системах с шумоподобными сигналами 

посвящено большое число работ отечественных и зарубежных ученых:  

В. Б. Крейнделина, В. А. Родзивилова, В. И. Чугаевой, Ю. В. Невзорова,  

Ю. Г. Сосулина, А. С. Грибанова, А. Г. Вострецова, Г. Питера, Yan Bai. 

Из-за высокого динамического диапазона сигналов каждый из подхо-

дов в отдельности (увеличение базы сигнала и компенсация помехи) не мо-

жет полностью решить проблему повышения помехоустойчивости к взаим-

ным помехам в наземных широкополосных системах радионавигации с кодо-

вым разделением.  

Таким образом, задача повышения устойчивости наземных систем ра-

дионавигации со спектрально-эффективными шумоподобными сигналами и 

кодовым разделением к мощным мешающим сигналам (взаимным помехам) 

представляет собой весьма актуальную научно-практическую задачу. 

Успешное решение этой задачи позволяет существенно расширить рабочую 

зону, повысить точность и достоверность координатно-временного обеспече-
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ния потребителей при сохранении возможности совместной работы назем-

ных и спутниковых навигационных систем. 

Целью диссертационной работы является разработка и исследование 

методов повышения устойчивости к мощным взаимным помехам в широко-

полосных радионавигационных системах с кодовым разделением, использу-

ющих спектрально-эффективные шумоподобные сигналы. 

Для достижения поставленной цели решены следующие задачи: 

1) выбор и обоснование вида модуляции спектрально-эффективных 

шумоподобных сигналов радионавигационных систем; 

2) выбор и обоснование структуры и параметров дальномерных кодов 

для сигналов широкополосных РНС; 

3) разработка методов компенсации мощных взаимных помех; 

4) определение требований к точности оценки параметров мощных 

взаимных помех; 

5) оценка эффективности предложенных методов компенсации взаим-

ных помех; 

6) исследование помехоустойчивости корреляционного приемника шу-

моподобного сигнала с автокомпенсатором помехи; 

7) оценка влияния аппаратурных погрешностей на эффективность ком-

пенсации взаимных помех. 

Методы исследования. В диссертационной работе используются ме-

тоды теории сигналов, теории оптимального оценивания параметров сигна-

лов и оптимальной фильтрации, теории автоматического управления, методы 

математического анализа, статистического моделирования, методы цифровой 

обработки сигналов. 
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Научная новизна результатов диссертационной работы: 

1. Предложенный критерий спектральной эффективности в отличие от

известных критериев позволяет осуществить оптимальный выбор вида моду-

ляции, обеспечивающего минимальную дисперсию ошибки измерения за-

держки ШПС при заданной полосе частот. 

2. Предложенный способ компенсации взаимных помех, основанный на

фильтрации помехи с оценкой информационного символа в режиме реально-

го времени, в отличие от известных способов не требует дополнительной за-

держки ШПС. 

3. Разработанные алгоритмы оценки параметров мощной взаимной по-

мехи в системах со спектрально-эффективными сигналами, основанные на 

квазиоптимальных алгоритмах фильтрации задержки и фазы помехи, обеспе-

чивают практически потенциальную помехоустойчивость по отношению к 

шуму. 

4. Разработанный автокомпенсатор мощной взаимной помехи для

средневолновой РНС со спектрально-эффективными ШПС позволяет увели-

чить допустимый уровень помехи с 40 до 80 дБ. 

5. Показано, что среди аппаратурных погрешностей наибольшее влия-

ние на эффективность компенсации мощной взаимной помехи оказывают 

амплитудно-фазовые искажения при полосовой фильтрации сигналов и не-

линейность тракта аналого-цифрового преобразования. 

6. Разработанный способ поиска по задержке шумоподобных сигналов

существенно сокращает аппаратурные затраты по сравнению с известным 

способом параллельного поиска при сохранении минимального времени по-

иска. 

Новизна полученных результатов подтверждается 6 патентами РФ на 

изобретения. 
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Научные результаты, выносимые на защиту: 

1. Обобщённый показатель спектральной эффективности, равный от-

ношению эффективной ширины спектра к полосе частот сигнала, позволяет 

оптимизировать вид модуляции по критерию минимума СКО ошибки изме-

рения задержки сигнала.  

2. Двухкомпонентный формат спектрально-эффективных  

MSK-сигналов с пилотной и информационной компонентами позволяет зна-

чительно ослабить негативное влияние модуляции сигнала данными, обеспе-

чивая улучшение системных характеристик: сокращение времени поиска, по-

вышение точности и устойчивости слежения за кодовой задержкой и фазой. 

3. Требуемый для средневолновых широкополосных РНС с кодовым

разделением допустимый уровень взаимной помехи 80 дБ может быть обес-

печен с использованием ансамбля дальномерных кодов длины 16383 и до-

полнительной компенсации мощной взаимной помехи. 

4. Автокомпенсатор мощной взаимной помехи на основе двухпетлевого

следящего фильтра с кольцами слежения за задержкой и фазой помехи обес-

печивает подавление помехи не менее 40 дБ при отношении помеха/сигнал от 

40 до 80 дБ.  

5. Алгоритм параллельного поиска шумоподобного MSK-сигнала с ис-

пользованием аппроксимации опорных видеочастотных квадратурных сигна-

лов знаковыми функциями проигрывает в помехоустойчивости оптимально-

му алгоритму менее 1 дБ, обеспечивая существенные преимущества в реали-

зации по сравнению с оптимальным алгоритмом.  

Значение для теории. Научные результаты диссертационной работы 

создают теоретическую основу для разработки методов повышения устойчи-

вости наземных систем радионавигации со спектрально-эффективными шу-

моподобными сигналами и кодовым разделением к мощным мешающим сиг-

налам (взаимным помехам).  
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Практическая значимость результатов диссертационной работы. 
Результаты диссертации использованы при проектировании и разработке в 

интересах Министерства обороны РФ новой наземной широкополосной ра-

дионавигационной системы «Спрут», превосходящей существующие систе-

мы по точности, помехозащищённости и дальности действия. 

Достоверность полученных результатов подтверждается корректно-

стью используемого математического аппарата, совпадением теоретических 

выводов, статистических результатов компьютерного моделирования и экс-

периментально полученных данных, а также сопоставлением с результатами 

работ других авторов. 

Использование результатов диссертации. Результаты диссертацион-

ной работы использованы при выполнении научных проектов: «Адаптивный 

компенсатор структурных помех для приемников широкополосных радиона-

вигационных систем» (2014 г., СФУ КФ-406 НИЧ СФУ, Грант Красноярского 
краевого фонда поддержки научной и научно-технической деятельности),  
«Разработка и исследование способа синхронизации станций наземных ради-

онавигационных систем с использованием спутниковых систем навигации» 

(2013 г., СФУ КФ-384, Грант Красноярского краевого фонда поддержки научной 
и научно-технической деятельности), «Исследование методов подавления 

структурных помех в широкополосных радионавигационных системах»  

(2014 г., № 20595 НИЧ СФУ), «Разработка способа частотной синхронизации 

станций наземных радионавигационных систем с использованием навигаци-

онной аппаратуры потребителя глобальных навигационных спутниковых 

сигналов» (2013 г., № 20553 НИЧ СФУ). 

Предложенные в диссертации технические решения также позволят 

существенно расширить рабочую зону навигационной системы «Спрут», по-

высить точность координатно-временного обеспечения потребителей. 
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Глава 1. Шумоподобные сигналы спектрально-эффективных 

форматов модуляции 

 
1.1 Шумоподобные сигналы с минимальной частотной модуляцией 

 

 
Наиболее часто шумоподобные сигналы в широкополосных системах 

радионавигации и радиосвязи формируют путем фазовой манипуляции не-

сущего колебания двоичной кодовой последовательностью (ФМ или BPSK). 

В качестве примера выступают как спутниковые радионавигационные систе-

мы ГЛОНАСС, GPS, GALILEO, так и наземные радионавигационные систе-

мы (РНС) SILEDIS, SPOT и др. [18]. Широкое использование ФМ обусловле-

но стремлением максимально упростить формирование и обработку сигналов 

в широкополосных РНС, но приводит к неэффективному использованию ча-

стотного ресурса. Перспективным видом модуляции с существенно большей 

спектральной эффективностью является, к примеру, минимальная частотная 

модуляция (MSK, minimum shift keying). 

Шумоподобные сигналы с MSK – это сигналы с частотной манипуля-

цией несущего колебания по закону используемой псевдослучайной после-

довательности (ПСП) с индексом модуляции mf = 0.5 и непрерывной фазой, 

которые также можно представить как сигналы с квадратурной ФМ со сдви-

гом [10]: 

 

      
       

0

c 0 0

Re exp 2π

2 cos 2π sin 2π ,

s t S t j f t

P I t f t Q t f t

 

   



  

(1.1) 

      c2 ,S t P I t jQ t   
   (1.2) 

 
   

1

0
0

N

k
k

I t c H t kT




  ,    
1

0
0

2 ,
N

k
k

Q t s H t kT T




  
 

(1.3) 
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 0

π
cos , 2,

0, 2,

t t T
TH t

t T

      
 

(1.4) 

 где Pc – мощность сигнала; f0 – несущая (центральная) частота (начальная 

фаза равна нулю);  S t  – комплексная огибающая;  I t  и  Q t  – действи-

тельная и мнимая компоненты нормированной комплексной огибающей;  kc  

и  ks  – бинарные псевдослучайные последовательности длины N; T – дли-

тельность элемента последовательностей  kc  и  ks ; H0(t) – функция, опреде-

ляющая форму элемента квадратурных компонент. 

Компоненты I(t) и Q(t) комплексной огибающей MSK-сигнала пред-

ставляют собой последовательности импульсов в виде полуволны косинуса 

длительностью T, манипулированных кодами {ck} и {sk}, а тактовая частота 

следования импульсов равна 1/T. Таким образом, квадратурные компоненты 

являются видеочастотными ШПС, причем элементы Q(t) запаздывают на T/2 

относительно элементов I(t) с тем же порядковым номером. 

Элементы кодов {ck} и {sk} связаны с элементами исходной кодовой 

псевдослучайной последовательности {dk}, определяющей закон частотной 

манипуляции, выражениями [33] 

1 2 2 2 1k k k kc с d d   , 1 2 1 2k k k ks s d d  , , 1, 0, 1, k   (1.5) 

Коды {dk}, {ck} и {sk} – периодические последовательности, образованные 

повторением кодов заданной длины.  

Перепишем выражение (1.2) как модель периодического MSK-сигнала с 

учетом периодичности кодовых последовательностей:  

   

   
1

c 0 п 0 п
0

2 2 ,

i
i

N

k iN k iN
i k

S t S t

P c H t kT iT js H t kT T iT





 

 
 

 

        





 

 (1.6) 
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где  iS t  – комплексная огибающая сигнала (1.2), определенная на интерва-

ле  п п, 1t iT i T    . Индекс у элементов кодов {ck} и {sk} в (1.6) определяет-

ся суммированием по модулю N. 

Нормированная периодическая автокорреляционная функция (ПАКФ) 

MSK-сигнала определяется выражениями [33] 

     

                

п

п

*

0

п 0

1
τ τ

2

1
τ τ τ τ

1
( 2) sin cos

1
( ) sin (1 )cos

1 1 1 1
( 1) cos sin ( 1) cos sin

2 2

T

T

a

a

a a

R S t S t dt
E

I t I t Q t Q t j Q t I t I t Q t dt
T

R m x x x

R m x x x

j R m x x x R m x x x

 


 


   
 

  

          

      
 

      

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







,
 
 
 

 

где τ ε, ... 0.5, 0, 0.5,..., 0 ε< 0.5 ,mT m T      x
T


 ; 

  
п 2

c п

0

1

2

T

E S t dt PT  
 

 – энергия сигнала  s t  (1.1) за период Tп; 

  
1

0

1 N

a k k m
k

R m a a
N






    (1.8) 

– нормированная ПАКФ бинарной кодовой последовательности {ak}, элемен-

ты которой связаны с элементами кодовых последовательностей{ck} и {sk} 

соотношениями: 

 1

( 1) , 2 ,

( 1) , 2 1,

i
i

k i
i

c k i
a

s k i

  
  

 

 

(1.9) 

Верхний индекс в виде звёздочки употребляется в (1.7) для обозначения ком-

плексного сопряжения.  

  

(1.7)
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В частном случае для временных сдвигов τ mT  ( 0  ) из (1.7) следует 

  1
( ) ( 1) ( 1) .

2 πa a a
TR m R m j R m R m       

 
    (1.10) 

При 0, 1, 2m  из (1.10) находим (0) 1R  ,  (0.5) (1) 1
2 π πa a
T j jR R R     

 
   и 

 ( ) (1) (1.5) (0.5) 0.
πa a a
jR T R R R     Здесь учтено, что при 1N   значения 

боковых лепестков нормированной ПАКФ   1aR m  .  

При 1N   форма основного лепестка модуля ПАКФ ( 2m  ) определя-

ется формулой  

  
τ π 1 π

1 cos τ sin τ , τ ,
πτ

0, τ .

T
T T TR

T

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

 
 
(1.11) 

что совпадает с выражением для модуля АКФ элемента ШПС (1.4). 

Формула (1.11) определяет модуль нормированной ПАКФ шумоподоб-

ного сигнала с MSK при использовании кодовой последовательности {dk} с 

идеальной ПАКФ. Она также применима при использовании кода с ненуле-

выми боковыми лепестками ПАКФ и 1N  . В этом случае она определяет 

форму основного лепестка ПАКФ, уровень боковых лепестков которой опре-

деляется корреляционными свойствами кода. 

При использовании кодов {ak} с уровнем боковых лепестков ПАКФ 

  1/aR m N   для всех m ≠ 0 (М-последовательности) для боковых лепестков 

модуля ПАКФ (m > 2) с использованием формулы (1.7) находим: 

   1
τ ,R

N
  

 
(1.12) 

что совпадает со значением боковых лепестков модуля ПАКФ кодовой по-

следовательности.  

Графики модуля нормированной ПАКФ MSK-сигнала, рассчитанные по 

формуле (1.7) для кода {dk}, являющегося М-последовательностью длины 
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16383N  , приведены на рисунке 1.1: a – основной лепесток ПАКФ; б – бо-

ковые лепестки ПАКФ. 

а б 
Рисунок 1.1 – Графики модуля нормированной ПАКФ 

a – основной лепесток ПАКФ; б – боковые лепестки ПАКФ 

Известно, что М-последовательности являются оптимальными среди 

двоичных кодовых последовательностей, так как боковые лепестки их нор-

мированных ПАКФ соответствуют минимально возможному уровню

  1/R m N   при всех значениях m, не кратных N (при нечетном N) [18]. Та-

ким образом, значение 1 / N  характеризует и уровень боковых лепестков мо-

дуля ПАКФ шумоподобных сигналов с MSK, сформированных на основе  

М-последовательностей. При этом форма основного лепестка модуля норми-

рованной ПАКФ (при τ T ) практически не зависит от длины кода (при 

1N  ) и определяется выражением (1.11). 

Спектральная эффективность шумоподобных сигналов с минимальной 

частотной модуляцией характеризуется показателем компактности спектра 

γ = 0.9, 0.99 и 0.999, равным отношению мощности  cP W  в полосе W к пол-

ной мощности Pc сигнала. Полоса по критерию 99% мощности Pc соответ-

ствует регламентной полосе Международного союза электросвязи ITU. В 

таблице 1.1 приведены значения нормированной ширины спектра W/fт для 

сигналов MSK и BPSK. При γ = 0.99 ширина спектра при MSK почти в 17.5 

раз меньше, чем при BPSK, и составляет 1 т1.18W f   и 2 т20.6W f , где тf  – 

тактовая частота, равная 2 T  и 1 T  соответственно. 
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Таблица 1.1 – Нормированная ширины спектра для некоторых видов модуляции 

По сравнению с BPSK минимальная частотная модуляция позволяет 

значительно уменьшить уровень внеполосной мощности. Так, уровень перво-

го бокового лепестка спектра мощности по отношению к основному лепестку 

составляет около минус 23 дБ против минус 13 дБ. Ширина основного ле-

пестка спектра при MSK равна 1.5fт, а при BPSK – 2fт. Мощность в основном 

лепестке спектра составляет 99.9% и 92% для MSK и BPSK соответственно. 

Уровень боковых лепестков спектра при MSK убывает со скоростью 40 

дБ/декада, в то время как при BPSK – со скоростью 20 дБ/декада. Известны 

способы формирования ЧМ-сигналов с непрерывной фазой, имеющих более 

высокую спектральную эффективность, чем при MSK (таблица 1.1): напри-

мер, гауссовская MSK или GMSK, гармоническая MSK или SMSK [18]. Одна-

ко достигается это ценой потери помехоустойчивости, а также усложнения 

аппаратуры формирования и обработки сигналов. 

1.2 Шумоподобные сигналы с модифицированной минимальной 

частотной модуляцией 

Проводимая в настоящее время модернизация глобальных навигацион-

ных спутниковых систем (ГНСС) ГЛОНАСС и GPS, а также создание и раз-

вёртывание новых ГНСС (Galileo, Compas и др.) базируются на использова-

нии новых навигационных сигналов, в частности, сигналов с модуляцией 

BOC (binary offset carrier) и различных её версий (AltBoc, DuoBoc, MixBoc) 

Вид модуляции 
ШПС 

W/fт 
γ = 0.9 γ = 0.99 γ = 0.999 

1 2 3 4
MSK 0.78 1.18 2.74
BPSK 1.70 20.6 196.5
GMSK 

(BT=0.25) 0.57 0.86 1.09

SMSK 0.87 1.41 2.57
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[84, 85]. Данные способы широкополосной модуляции предусматривается 

использовать в модернизированной системе GPS при формировании сигна-

лов М-кода (Military code) и L1C сигналов для гражданских пользователей, а 

также L1OS сигналов ГНСС Galileo при оказании услуги «открытого серви-

са» и сигналов L1SC, L2SC с санкционированным доступом модернизирован-

ной системы ГЛОНАСС [24, 28, 80]. 

Высокие тактические показатели ГНСС и наземных широкополосных 

систем средневолнового и длинноволнового диапазонов в первую очередь 

определяются широким спектром используемых сигналов. Полоса частот, 

выделенная любой системе, является весьма дорогостоящим и дефицитным 

ресурсом. Поэтому сопоставление характеристик новых навигационных сиг-

налов должно проводиться при фиксированном спектральном ресурсе. 

Перспективным способом модуляции сигналов в широкополосных ра-

дионавигационных системах является двоичный сдвиг несущей (BOC). Бла-

годаря широкому спектру используемых сигналов, которые принято назы-

вать меандровыми шумоподобными сигналами или BOC-сигналами [85], 

обеспечиваются высокие тактические показатели систем (точность измере-

ния кодовой задержки, устойчивость к помехам многолучевости и др.). 

Данный способ широкополосной модуляции принято обозначать как 

BOC(m, n), где m и n – целые числа, определяющие кратность частоты меанд-

ровой последовательности и тактовой частоты дальномерного кода некото-

рой опорной частоте: м оп/m f f , Т оп/n f f .  

Основные характеристики BOC-сигнала определяются соотношением 

частот м т/ /l m n f f   ( 1l   и кратно 0.5), а также значением тактовой часто-

ты. С ростом l возрастает число локальных максимумов автокорреляционной 

функции сигнала (число разно полярных пиков равно 2 1l  ). Эта особен-

ность BOC-сигнала должна учитываться при разработке алгоритмов поиска и 

кодовой синхронизации. Решение проблемы поиска BOC-сигналов требует 

заметных усилий, особенно при малом энергопотенциале, поскольку разли-

чие основного и боковых пиков АКФ не превышает 6 дБ (при 1l ). Многопи-

ковый вид АКФ создает известные трудности при разработке дискриминато-
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ра системы кодовой синхронизации, связанные с устранением неоднозначно-

сти и уменьшением до приемлемых значений риска захвата по «ложным» ну-

лям дискриминационной характеристики. 

Широкому использованию BOC-сигналов в наземных широкополосных 

радионавигационных системах препятствует ограниченность спектрального 

ресурса [85]. Однако сочетание BOC с минимальной частотной модуляцией 

позволяет существенно ослабить негативное влияние ограничения спектра 

ШПС на основные тактические показатели широкополосных систем [24, 80].  

Для модифицированной модуляции MSK, основанной на применении 

идеи BOC-модуляции, будем использовать аббревиатуру MSK-BOC(m, n), где 

числа m и n имеют тот же смысл, что и для BOC-сигнала. 

Сигнал МSK-BOC(m, n) отличается от ШПС с традиционной модуляци-

ей МSK видом элементов:  

 0

2 π
sin π ,  2;

0,  2,

l t l t T
H t T

t T

       
 

(1.13)

представляющих собой 2l знакопеременных импульсов (чипов) в форме по-

луволны синуса длительностью T/2l (кривая 1 на рисунке 1.2 соответствует 

l=1). Временной сдвиг элементов квадратурного Q-сигнала относительно  

I-сигнала составляет T/4l. При 0.5l   выражение (1.4) определяет форму чи-

пов при традиционной МSK (кривая 2 на рисунке 1.2): 

   
0

cos π ,  2;

0,  2.

t T t T
H t

t T

  


Рисунок 1.2 – Элементы сигналов МSK-BOC(n, n) и МSK  
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Энергетический спектр сигнала MSK-BOC(m, n) мощностью Pс и такто-

вой частотой т 1/f T  описывается выражением [85]: 

2

тс
22 2

т

т

π
sin

2
( )

π
1

f
fPG f

l f f
lf

 
 
 
  
 

 при 1l   (l – целое).  (1.14) 

При записи (1.14) полагали, что в качестве дальномерного кода используется 

кодовая последовательность с идеальными корреляционными свойствами (с 

нулевыми боковыми лепестками АКФ). 

График энергетического спектра сигнала MSK-BOC при l=1 приведён 

на рисунке 1.3 (кривая 1). Там же приведён энергетический спектр сигнала 

MSK (кривая 2):  

2

тс
22

т

т

π
cos

8
( )

2
1

f
fPG f

f f
f

 
 
 
 

  
 

 . 

Оба графика соответствуют спектру, нормированному по множителю

2
с т2 / (π )P f . 

Рисунок 1.3 – Энергетические спектры сигналов МSK-BOC(n,n) и МSK 

Для сигналов c модуляцией BOC часто используют другие обозначе-

ния: BOC(2l) и MSK-BOC(2l). Цифры в скобках определяют соответственно 



20 
 
число прямоугольных меандровых чипов или синусных чипов в элементах 

кодовых последовательностей.  
 В таблице 1.2 приведены выражения для энергетических спектров, нор-

мированных по мощности Pс, а также нормированных АКФ элемента  0H t

комплексной огибающей сравниваемых ШПС. При использовании дально-

мерных кодов длины 1N   указанные характеристики совпадают с соответ-

ствующими характеристиками самих сигналов. 
Графики энергетических спектров в децибелах G(f)/T, нормированных по 

длительности элемента T, приведены на рисунке 1.4: для сигналов BOC(2), 

BOC(3) – рисунок 1.1а; для сигналов MSK-BOC(2), MSK-BOC(3) – рисунок 1.1б. 

Таблица 1.2 – Выражения для энергетических спектров и АКФ элемента  0H t  
комплексной огибающей для некоторых видов модуляции ШПС 

Вид  
модуляции 

ШПС 

Энергетический спектр, 
G(f) 

Автокорреляционная функция, 

 R() 

1 2 3 

BPSK 

2

т

т

т

π
sin

1
π

f
f

ff
f

  
  

  
 
 
 

 
1 , ,

0, .

T
T

T

 
  


  

 

BOC(2) 
 

2

т

т т

т

sin
1

tg
2

f
f f

ff f
f

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









1 3 , ,
2

1, ,
2

0, ,

T

T

T
T

T
T


  


   

 
 

BOC(3) 

2

т

т т

т

cos
1

tg
3

f
f f

ff f
f

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

 

1 5 , ,
3

3 5 2
, ,

3 3 3

2
1 , ,

3
0, ,

T

T

T T

T

T
T

T
T

 
  



   


 
    

  
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Продолжение таблицы 1.2 

Вид  
модуляции 

ШПС 

Энергетический спектр, 
G(f) 

Автокорреляционная функция, 

 R() 

1 2 3 

BOC(4) 

2

т

т т

т

sin
1

tg
4

f
f f

ff f
f

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

1 7 при 0 ;
4

5
2 при ;

4 2
3 3

2 при ;
2 4
3

1 при ;
4

0 при ;

T

T
T T

T
T T

T
T

T
T

T

 
  


  


  


  


  

 

MSK 

2

т
22

т

т

cos
8

π
1 4

f
f

f f
f

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

 

1
1 cos sin , ,

0, .

T
T T T

T

                     
  

 

MSK-
BOC(2) 

2

22

sin
2

π
1

T

T

T

f
f

f f
f

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

2 1 2
1 cos sin , ,

2

0, .

T
T T T

T

                     
    

MSK-
BOC(3) 

2

Т
22

Т

Т

cos
8

9 2
1

3

f
f

f f
f

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

 
3 1 3

1 cos sin , ,
3

0, .

T
T T T

T

                     
  

 

MSK-
BOC(4) 

2

22

sin
1

4π
1

2

T

T

T

f
f

f f
f

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

 

4 1 4
1 cos sin , ,

4

0,

T
T T T

T

                     
  
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а б 

Рисунок 1.4 – Нормированные энергетические спектры ШПС  
 
Графики АКФ рассмотренных сигналов приведены на рисунке 1.5: 

BOC(2), BOC(3) – рисунок 1.5а; MSK-BOC(2), MSK-BOC(3) – рисунок 1.5б. 

Кривые 1 на рисунке 1.5 соответствуют гипотетическому случаю без ограни-

чения спектра ШПС (рассчитаны по формулам для АКФ, приведённым в 

таблице 1.2), а кривые 2 – случаю ограничения спектра сигнала полосой, в 

которой сосредоточено 90% мощности ШПС. 

2 1 0 1 2
1

0.5

0

0.5

1

 fт

R0()

2 1 0 1 2
1

0.5

0

0.5

1

 fт

R0()

MSK-BOC(3)

MSK-BOC(2)

2 1 0 1 2
1

0.5

0

0.5

1

 fт

R0()

2 1 0 1 2
1

0.5

0

0.5

1

 fт

R0()

BOC(2)

BOC(3)

1

2

1

2

12

12

 

Рисунок 1.5 – Нормированные автокорреляционные функции ШПС 
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Недостатком шумоподобных сигналов с BOC-модуляцией при большой 

кратности частот fм/fт является ухудшение разрешающей способности и 

неоднозначность измерения задержки, обусловленные многопиковой формой 

АКФ. 

 
 

1.3 Точность измерения задержки ограниченных по спектру ШПС 

 
 

Проведём сравнительный анализ рассмотренных в параграфе 1.2 ШПС 

на основе обобщённого критерия спектральной эффективности эη F W , 

равного отношению эффективной ширины спектра эF  к двусторонней ши-

рине W спектра сигнала [14]. Параметр W определяется из условия обеспече-

ния заданной мощности Pc(W)=Pc, γ 0.9 ; 0.99; 0.999, а эффективная шири-

на спектра  

 

 
 

1/2/2
2

1 2/2
э /2

/2

1
0 ,

2π

W

W
W

W

f G f df
F R

G f df





 
 
       
 
 




 

(1.15)

где  G f  и  τR  – энергетический спектр и нормированная автокорреляци-

онная функция комплексной огибающей сигнала;  0R  – значение второй 

производной АКФ при τ 0 . 

Потенциальная точность измерения времени τ запаздывания сигнала 

при W    характеризуется известной формулой для дисперсии ошибки [4] 

 
2
τ 2 2

э

1
σ , 1,

2π
q

F q
   (1.16)

где  2
0 с 0 п2 2q E N P N T   – параметр, который может быть назван 

отношением сигнал/шум; с пE P T  – энергия сигнала на интервале измерения 

пT ; 0 2N  – спектральная плотность мощности белого шума. 
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При заданной полосе W и мощности Pc(W) показатель η характеризует 

реальную точность измерения задержки с учётом ограничения спектра сиг-

нала (таблица 1.3). В соответствии с (1.15) из рассмотренных сигналов 

наивысшую потенциальную точность измерения задержки без учёта ограни-

чения частотного ресурса обеспечивает сигнал BOC(3) с эффективной шири-

ной спектра эF 15.4fт. При отношении сигнал/шум q=10 дБ среднее квадра-

тическое отклонение (СКО) ошибки 3
τσ 3 10 T . Для сигнала с модуляцией 

MSK-BOC(3) эффективная ширина спектра эF 1.5fт, и при тех же условиях 

СКО ошибки на порядок выше при равных тактовых частотах.  

Представленные в таблице 1.3 результаты расчётов с использованием 

формул (1.15), (1.16) свидетельствуют о том, что реальная точность измерения 

задержки сигналов BOC может быть существенно ниже потенциальной. Так 

при ограничении спектра указанных ШПС полосой по критерию 90% мощно-

сти Pc форма АКФ элемента в окрестности точки τ 0  заметно отличается от 

треугольной (кривые 2 на рисунке 1.5а). Эффективная ширина спектра сигна-

ла BOC(3) в этом случае э т1.71F f , т. е. почти в 10 раз меньше значения при 

ограничении полосой по критерию 99.9% мощности Pc (таблица 1.3).  

При заданном энергопотенциале с 02P N  увеличение СКО ошибки в 10 

раз может быть скомпенсировано за счёт увеличения времени интегрирова-

ния в 100 раз. Таким образом, ограничение спектра сигнала BOC(3) полосой 

с т9.4F f  (по критерию 90% мощности Pc) приводит к энергетическим поте-

рям в 20 дБ по сравнению со случаем без ограничения ширины спектра.  

Сравнение сигналов BOC(2) и BOC(3) свидетельствует о том, что в 

условиях равных ограничений на энергетический и спектральный ресурсы 

(по критерию 90% мощности Pc) точность измерения задержки практически 

одинакова (сигнал BOC(3) обеспечивает энергетический выигрыш около  

0.5 дБ). 
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 Таблица 1.3 –  Показатель η для некоторых видов модуляции ШПС 

Вид  
модуляции 

Внутриполосная 
мощность Pc(W)/Pc

Нормированная 
ширина спектра 

W/fт 

Нормированная 
эффективная ши-
рина спектра Fэ/fт 

Обобщенный 
показатель эф-
фективности 

Fэ/W 
1 2 3 4 5 

MSK 
0.9 1.554 0.19 0.245

0.99 2.364 0.228 0.193

0.999 5.470 0.24 0.088

SMSK 

0.9 0.871 0.213 0.244

0.99 1.414 0.257 0.182

0.999 2.566 0.274 0.107

GMSK 
(BT=0.25) 

0.9 0.57 0.139 0.242

0.99 0.86 0.168 0.192

0.999 1.09 0.174 0.159

BPSK 
0.9 1.697 0.332 0.196

0.99 20.571 1.018 0.049

0.999 196.481 3.229 0.016

QBPSK 
(OQBPSK) 

0.9 0.849 0.166 0.196

0.99 10.286 0.509 0.049

0.999 98.24 1.62 0.016

BOC(2) 

0.9 6.096 1.027 0.169

0.99 61.501 3.04 0.049

0.999 613.499 9.618 0.016

BOC(3) 

0.9 9.411 1.710 0.182 

0.99 99.781 5.066 0.051

0.999 933.997 15.382 0.016

MSK-BOC(2) 

0.9 2.713 0.867 0.312 

0.99 4.394 0.94 0.214

0.999 8.623 0.974 0.113

MSK-BOC(3) 

0.9 3.785 1.357 0.358

0.99 5.84 1.431 0.245

0.999 10.736 1.471 0.137

SMSK-BOC(2) 

0.9 2.858 0.904 0.316

0.99 5.696 1.022 0.179

0.999 10.402 1.096 0.105

SMSK-BOC(3) 

0.9 3.912 1.389 0.355

0.99 8.668 1.53 0.176

0.999 15.531 1.644 0.106
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Как видно из таблицы 1.3, эффективная ширина спектра сигналов MSK-

BOC(2) и MSK-BOC(3) при ограничении спектра по критерию 90% 

мощности Pc) составляет 0.87fт и 1.36fт соответственно. При указанных огра-

ничениях точность измерения задержки в случае сигналов MSK-BOC(2) и 

MSK-BOC(3) выше, чем для сигналов BOC(2) и BOC(3): энергетический вы-

игрыш около 5.33 и 5.87 дБ соответственно. Причем сигнал MSK-BOC(3) в 

этих условиях обеспечивает наивысшую точность среди указанных ШПС: 

СКО ошибки 2
τσ 3.7 10 T   при отношении сигнал/шум 2 10дБq  .  

Среди рассмотренных ШПС синусоидальная модифицированная мини-

мальная частотная модуляция SMSK-BOC(3) обеспечивает максимальную 

спектральную эффективность по обобщённому показателю эη F W :η 0.355  

при мощности Pc(W)=0.9Pc. 

В таблице 1.4 представлены результаты расчётов с использованием 

формул (1.15), (1.16) для сигналов BPSK, BOC(2), BOC(3) и MSK, MSK-

BOC(2) и MSK-BOC(3) при ограничениях на спектральный ресурс со значе-

ниями тактовой частоты т 200f  , 100 и 80 кГц соответственно. Данные в таб-

лице свидетельствуют о том, что реальная точность измерения задержки 

ШПС с ограниченным спектром может быть существенно ниже потенциаль-

ной. Энергетические потери, приводимые в последнем столбце таблицы 1.4, 

определены по отношению к соответствующему ШПС с полосой 1,2 МГц. В 

скобках указаны потери, обусловленные уменьшением эффективной ширины 

спектра и внутриполосной мощности. При заданном энергопотенциале уве-

личение СКО ошибки в m раз может быть скомпенсировано за счёт увеличе-

ния времени интегрирования в m2 раз, что соответствует эквивалентным 

энергетическим потерям 10lgm дБ. 
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Таблица 1.4 – Энергетические потери при различных ограничениях на спек-
тральный ресурс 

 
Вид  

модуляции 

 
Полоса  
частот 

2W , МГц 

Внутриполосная 
мощность 

с с( )P W P  

Эффективная 
ширина спек-
тра 

эF , кГц 

Энергетические поте-
ри по критерию СКО 

ошибки, дБ 

1 2 3 4 5 

BPSK 
–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.9831 
0.9747 
0.9028 

152.27 
128.96 
67.00 

0 
1.48 (1.44 / 0.04) 
7.5 (7.13 / 0.37) 

 
BOC(2) 

 

–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.9747 
0.9622 
0.8557 

193.45 
158.98 
84.29 

0 
1.76 (1.70 / 0.06) 
7.78 (7.21/ 0.57) 

BOC(3) 
–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.9663 
0.9450 
0.8405 

224.34 
177.40 
107.51 

0 
2.2 (2.1 / 0.1)

 

7.0 (6.4 / 0.6) 

MSK 
–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.99992 
0.99973 
0.97009 

98.29 
97.41 
87.03 

0 
0.079 (0.078/0.001) 

1.19 (1.06/0.13) 

 
MSK-BOC(2) 

 

–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.99996 
0.99987 
0.98927 

99.15 
98.72 
94.31 

0 
0.0382 (0.0378/0.0004) 

0.48 (0.43/0.05) 

 
MSK-BOC(3) 

 

–1.2…1.2 
–0.8…0.8 
–0.2…0.2 

0.99995 
0.99984 
0.98490 

119.18 
118.77 
114.25 

0 
0.0304 (0.0299 /0.0005)

0.44 (0.37/0.07) 

 

Так, при ограничении спектра сигнала BPSK полосой 200кГц  эффектив-

ная ширина спектра э 6 7 .0  кГ цF  , т. е. в 2.3 раза меньше значения  

152.27 кГц при ограничении полосой 1.2 МГц. Совокупные потери из-за 

ограничения спектра сигнала BPSK полосой 200кГц  составляют 7.5 дБ  

(7.1 дБ за счёт уменьшения эF  и около 0.4 дБ – прямые потери в мощности), 

т. е. весьма внушительны. 

Сравнение сигналов BOC(2), BOC(3) и BPSK свидетельствует о том, что 

в условиях одинаковых ограничений на спектральный ресурс (полоса 400 

кГц) точность измерения задержки при отношении сигнал/шум 2 10дБq   ха-
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рактеризуется значением СКО ошибки τσ 597  нс, 468 нс и 751 нс соответ-

ственно. Таким образом, сигналы BOC(2) и BOC(3) обеспечивают по сравне-

нию с сигналом BPSK выигрыш по критерию СКО ошибки в 1.25 и 1.6 раза, 

что эквивалентно энергетическому выигрышу 1.99 и 4.1 дБ. 

Эффективная ширина спектра сигнала MSK при ограничении полосой 

200кГц  составляет 87.03 кГц. Энергетические потери из-за ограничения 

спектра составляют около 3%. Точность измерения задержки в этом случае 

практически такая же, как и в случае сигнала BOC(2) при указанных ограни-

чениях: τσ 578  нс. 

Эффективная ширина спектра сигналов MSK-BOC(2) и MSK-BOC(3) при 

ограничении спектра полосой 200кГц  составляет 94.31 кГц и 114.25 кГц со-

ответственно. Энергетические потери из-за ограничения спектра составляют 

менее 2%. При указанных ограничениях точность измерения задержки в слу-

чае сигналов MSK-BOC(2) и MSK-BOC(3) выше, чем для сигналов BOC(2) и 

BOC(3): 533 нс и 440 нс соответственно. Энергетический выигрыш составля-

ет около 1 и 0.5 дБ соответственно. Причём сигнал MSK-BOC(3) в этих усло-

виях обеспечивает наивысшую точность среди рассмотренных ШПС: СКО 

ошибки τσ 440  нс при отношении сигнал/шум 2 10дБq  . 

В таблице 1.5 приведены характеристики сигналов при ограничении 

спектра согласованной полосой W = 400 кГц, соответствующей определению 

ширины спектра по нулям главных лепестков. Значения тактовой частоты 

т 200f  , 100, 80 и 67 кГц для сигналов BPSK, BOC(2), BOC(3) и BOC(4) соот-

ветственно. Для сигналов MSK, MSK-BOC(2), MSK-BOC(3) и MSK-BOC(4) 

тактовая частота т 200f  , 100, 80 и 67 кГц соответственно. 
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Таблица 1.5 – Выигрыш по СКО ошибки τσ  при одинаковом ограничении спектра

Вид 
модуляции 

Полоса 
частот 
сигнала 
W, кГц  

Коэффициент 
использования 
мощности  

γ 

Эффективная 
ширина 
спектра 
Fэ, кГц 

Выигрыш по 
СКО ошибки 

τσ    

Эквивалентный 
энергетический
выигрыш, дБ 

1 2 3 4 5 6 

BPSK 400 0.903 67.0 1.00 0.00 

BOC(2) 400 0.856 84.3 1.26 2.00 

BOC(3) 400 0.841 107.5 1.60 4.11 

BOC(4) 400 0.831 123.3 1.84 5.30 

MSK  400 0.995 87.0 1.30 2.27 

MSK- 
BOC(2) 400 0.989 94.3 1.41 2.97 

MSK- 
BOC(3) 400 0.989 114.2 1.70 4.63 

MSK- 
BOC(4) 400 0.982 128.4 1.92 5.65 

  – полоса, согласованная с шириной спектра по нулям главных лепестков 
   – по сравнению с сигналом BPSK  

 
Как показывают расчёты, для BPSK-сигнала эффективная ширина 

спектра составляет около 67 кГц, а коэффициент использования мощности 

сигнала γ = 0.903, что соответствует полосе 400 кГц. 

Для сигнала с модуляцией BOC(4) эффективная ширина спектра со-

ставляет около 123.3 кГц при согласованной полосе 400 кГц (определении 

ширины спектра по нулям главных лепестков), что соответствует коэффици-

енту использования мощности сигнала γ = 0.83. При этом выигрыш по СКО 

ошибки τσ  относительно сигнала BPSK составляет 1.8 раза, что эквивалентно 

энергетическому выигрышу 5.3 дБ. 

Для сигнала с модуляцией BOC(2) эффективная ширина спектра в 2.7 

раза выше, чем для BPSK сигнала с той же тактовой частотой, и составляет 

около 86 кГц при согласованной полосе 400 кГц (ширина спектра по нулям 

главных лепестков), что соответствует коэффициенту использования мощно-
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сти сигнала γ = 0.93. При этом выигрыш по СКО ошибки στ составляет 1.26 

раза, что эквивалентно энергетическому выигрышу 2 дБ.  

На рисунке 1.6 приведены графики зависимостей СКО ошибки τσ  от 

отношения сигнал/шум q для сигналов MSK, MSK-BOC(2), MSK-BOC(3) и  

MSK-BOC(4), (кривые 1, 2, 3 и 4) при указанных в таблице 1.5 ограничениях 

на полосу частот. 

 

Рисунок 1.6 – Зависимости СКО ошибки τσ  от отношения сигнал/шум q 
 

При отношении сигнал/шум q2 = 10 дБ СКО ошибки τσ  приблизительно 

составляет: 578 нс (173 м по дальности) для сигнала MSK, 533 нс (159 м) для 

сигнала MSK-BOC(2), 440 нс (132 м) для сигнала MSK-BOC(3) и 392 нс  

(117 м) для сигнала MSK-BOC (4).  

Сравнение сигналов MSK-BOC(2) и MSK-BOC(4) свидетельствует о 

том, что в условиях указанных ограничений на спектральный ресурс (согла-

сованной полосой 400 кГц) сигнал MSK-BOC(4) обеспечивает выигрыш по 

критерию СКО ошибки в 1.36 раза, что эквивалентно энергетическому выиг-

рышу около 2.7 дБ. 

Результаты проведённого анализа свидетельствуют о том, что рассмот-

ренные сигналы с BOC-модуляцией обеспечивают значительные преимуще-

ства в точности измерения задержки по сравнению с ШПС с традиционными 

способами модуляции BPSK и MSK. В то же время выбор вида модуляции и 
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параметров новых сигналов требует всестороннего анализа различных альтер-

нативных вариантов как с учётом возможностей улучшения точностных и 

других характеристик широкополосных систем, так и технических ограниче-

ний, связанных с реализацией аппаратуры формирования, приёма и обработки 

новых сигналов. В частности, весьма привлекательным видом модуляции для 

применения в условиях ограниченного спектрального ресурса является спек-

трально-эффективная модуляция MSK в сочетании с BOC-модуляцией [80]. 

Для наземных систем средневолнового и длинноволнового диапазонов 

помимо указанных широкополосных сигналов с BOC-модуляцией привлека-

тельными видами являются спектрально эффективные виды модифициро-

ванной минимальной частотной модуляции GMSK и SMSK (гауссовская и си-

нусоидальная MSK).  

 
 
1.4 Способы передачи данных в широкополосных РНС  

с шумоподобными спектрально-эффективными сигналами 

 
 
Важным направлением расширения функциональных возможностей 

наземных РНС является использование навигационного радиоканала для пе-

редачи данных о дифференциальных поправках, предназначенных для потре-

бителей глобальных навигационных спутниковых систем ГЛОНАСС и GPS 

(в перспективе и ГНСС GALILEO).  

Передача дифференциальных поправок с помощью опорных станций 

наземных РНС является важной составной частью концепции интеграции 

РНС наземного и космического базирования. Целью её является создание на 

территории России единой системы координатно-временного обеспечения 

(КВО) [5]. В рамках указанной концепции предполагается, что каждая опор-

ная станция оснащается контрольно-корректирующей станцией (ККС), пред-

назначенной для осуществления следующих функций: контроля целостно-

сти ГНСС, формирования и передачи контрольно-корректирующей инфор-
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мации ГНСС (дифференциальных поправок, сообщений о нарушении це-

лостности и другой служебной информации).  

С целью сокращения энергетических и аппаратурных затрат в назем-

ных РНС для передачи данных (дифференциальные поправки и служебная 

информация) и навигационной информации целесообразно использовать 

совмещённый радиоканал, применяя дополнительную цифровую модуляцию 

шумоподобного сигнала. 

Выбор способа цифровой модуляции должен проводиться с учётом ря-

да факторов и, прежде всего, сохранения требуемых показателей качества 

РНС (точности, помехозащищённости и др.). В то же время он должен обес-

печивать высокую точность и помехозащищённость канала передачи цифро-

вой информации. При этом в широкополосных РНС могут использоваться 

как известные способы цифровой модуляции, применяемые в узкополосных 

системах передачи информации, так и специфические виды модуляции. 

Применительно к периодическим шумоподобным MSK-сигналам, пер-

спективность применения которых в широкополосных РНС обсуждалась  

в п. 1.2, основными видами модуляции данными являются фазовая манипу-

ляция, инверсная кодовая модуляция, минимальная частотная манипуляция 

[2]. Запишем выражения для комплексной огибающей сигнала (1.6) при ука-

занных видах модуляции данными. 

Фазовая манипуляция.  Дополнительная ФМ шумоподобного сигнала 

с MSK может быть осуществлена путём инверсной модуляции кодовых по-

следовательностей {ck} и {sk}, определяющих законы модуляции квадратур-

ных ШПС: 

   

 

1

c 0 п
0

0 п

2

2 ,

N

i k iN
i k

i k iN

S t P D c H t kT iT

jD s H t kT T iT

 


 



   

    


(1.17)

При передаче символа 1iD   используются прямые (основные) коды 

{ck} и {sk}, а при передаче символа 1iD   – инверсные коды, в которых все 
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элементы заменяются на противоположные. При этом код {dk}, определяю-

щий закон широкополосной ЧМ, сохраняется неизменным вне зависимости 

от того, какой символ (+1 или –1) передаётся (при смене символа изменяется 

лишь начальная фаза, принимая значения 0 или π). 

Инверсная кодовая модуляция. Способ инверсной кодовой модуля-

ции широко используется в широкополосных РНС с традиционной BPSK: 

символы 1iD   передаются кодом {dk}, а противоположные символы 1iD   

– инверсным кодом {–dk}. Таким образом, модифицированная периодическая

кодовая последовательность {Didk} состоит из случайным образом чередую-

щихся сегментов длины N основной и инверсной кодовых последовательно-

стей. 

В случае инверсной кодовой модуляции выражение (1.6) для ком-

плексной огибающей периодического MSK-сигнала преобразуется к виду  

     
1

c 0 п 0 п
0

2 2 ,
N

k iN i k iN
i k

S t P c H t kT iT jD s H t kT T iT
 

 
 

           (1.18) 

Таким образом, данный способ передачи данных сводится к инверсной 

модуляции только кода {sk} (мнимая компонента в (1.18)), в то время как код 

{ck} остаётся неизменным независимо от передаваемого символа (пилотная 

компонента сигнала). В этом заключается принципиальное отличие  

MSK-сигнала от шумоподобных BPSK-сигналов, для которых указанный спо-

соб передачи данных эквивалентен передаче противоположных сигналов и 

позволяет реализовать потенциальную помехоустойчивость. В случае же 

MSK инверсная кодовая модуляция соответствует передаче ортогональных 

сигналов (синфазные составляющие совпадают, а квадратурные составляю-

щие – противоположные).  

Частотная манипуляция. При использовании для передачи данных 

дополнительной узкополосной МЧМ начальная фаза MSK-сигнала претерпе-

вает на каждом интервале [iTп, (i +1)Tп] сдвиг на π 2  (знак приращения фа-

зы определяется знаком информационного символа).  
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В случае узкополосной МЧМ выражение (1.6) для комплексной огиба-

ющей периодического MSK-сигнала преобразуется к виду 

 
     

 

1

c 0 п 0 п
0

м п

2 2

exp ,

N

k iN k iN
i k

S t P c H t kT iT js H t kT T iT

j t iT

 

 
 

         

    


 (1.19) 

где    
1

м п п
п

π π

2 2

i

i k
k

t iT D t iT D
T



      ,  п п, 1 , ..., 1,0,1....t iT i T i       

– составляющая фазы, обусловленная модуляцией данными. 

Сравнительный анализ способов модуляции данными [15] показывает, 

что наиболее перспективным для применения в широкополосных РНС с шу-

моподобными MSK-сигналами является способ ФМ, обеспечивающий потен-

циальную помехоустойчивость. Данный способ может быть реализован как 

путём непосредственной фазовой манипуляции шумоподобного  

MSK-сигнала, так и косвенно (путём фазовой манипуляции квадратурных ви-

деочастотных компонентов).  

Способ инверсной кодовой модуляции проигрывает в помехоустойчи-

вости способу ФМ около 3 дБ при равных аппаратурных затратах. Примене-

ние дополнительной узкополосной МЧМ для передачи данных теоретически 

позволяет повысить помехоустойчивость приёма за счёт использования меж-

символьной фазовой связи. Однако выигрыш в помехоустойчивости этого 

способа передачи данных по сравнению со способом ФМ не превышает 1 дБ, 

а его применение сопряжено с решением ряда технически сложных проблем.  

 
 
1.5 Шумоподобные MSK-сигналы с пилотной и  

информационной компонентами 

 
 
Модуляция ШПС данными приводит к существенному ухудшению ха-

рактеристик поиска сигнала, снижению точности и устойчивости слежения за 

фазой и запаздыванием кода [10, 19]. Негативное влияние модуляции сигнала 

данными проявляется, прежде всего, в снижении порога слежения за фазой. 
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Энергетические потери, обусловленные информационной модуляцией, по это-

му показателю устойчивости слежения за фазой составляют 6 дБ и более [10]. 

Актуальность данной проблемы нашла отражение в том, что важное 

место в программе модернизации ГНСС ГЛОНАСС занимают вопросы вы-

деления автономного пилотного канала. Указанный канал позволяет повы-

сить точность и устойчивость слежения за фазой и запаздыванием кода, 

улучшить характеристики поиска сигнала, а также достоверность приёма 

навигационного сообщения.  

В качестве примера организации отдельного канала передачи данных 

рассмотрим применение перспективных видов модуляции MSK и MSK-BOC в 

широкополосной радионавигационной системе с высокой устойчивостью в 

отношении внутрисистемных помех [10].  

Составной шумоподобный сигнал представим в виде суммы двух квад-

ратурных компонент (пилотной и информационной): 

            c 0 c c 0cos sins t I t t D t Q t t             (1.20) 

где 0ω  – несущая частота; φ  – начальная фаза; сτ  – время запаздывания;  I t  

и  Q t  – действительная и мнимая компоненты нормированной комплексной 

огибающей; ( )D t  – двоичный информационный сигнал (данные). Выражение 

(1.20) записано в предположении, что амплитуда сигнала равна единице.  

Каждая опорная станция (ОС) излучает двухкомпонентный сигнал с 

несущей частотой f0 = 1.9 МГц и тактовой частотой квадратурных ПСП 

т 100 кГцf  : пилот-сигнал P и информационный D-сигнал (I и Q компоненты 

соответственно). Сигнал P представляет собой ШПС с модуляцией  

MSK-BOC(2). Информационная D-компонента – ШПС с модуляцией MSK(2), 

отличающийся от сигнала MSK-BOC(2) тем, что его синусные чипы знакопо-

стоянные. Частота следования синусных чипов сигнала MSK(2) равна 2fт (на 

длительности T элемента квадратурных ПСП укладывается 2 чипа).  
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Период повторения обеих компонент равен пT NT , т1T f  – длитель-

ность элемента. Модуляция чипов квадратурных компонент P и D осуществ-

ляется кодами {ck} и {sk} для I и Q компонент соответственно. Элементы ко-

дов {ck} и {sk} связаны с элементами исходной M-последовательности {di}, 

определяющей закон частотной модуляции сигнала, соотношениями (1.5). 

Для разных ОС используются копии общей M-последовательности длины 

16383, сдвинутые на m позиций, где m – число, кратное 4100 (при числе ОС 

равном 4).  

Сигнал (1.20) можно предста-

вить как MSK-сигнал с формой чи-

пов квадратурных сигналов, опреде-

ляемой формулой (1.13): при l=1 и 

l=0.5 для чипов  IH t  и  QH t . Для 

квадратурного сигнала  I t  чип

 IH t  имеет вид одного периода 

гармонического сигнала частоты fт , 

а для сигнала  Q t  чип  QH t  пред-

ставляет «выпрямленный» чип 

 IH t  (рисунок 1.7). Сдвиг чипов 

квадратурных сигналов I(t) и Q(t) 

составляет T/4: 

   
1

0

,
N

k I
k

I t c H t kT




 

   
1

0

/ 4
N

k Q
k

Q t s H t kT T




   . 

Рисунок 1.7 – Форма чипов  
квадратурных компонент сигнала 
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Энергетический спектр сигнала MSK-BOC(2) мощностью Pc определя-

ются выражением (1.14) при l=1:  

2

тс
22

т

т

π
sin

2
( )

π
1

.P

f
fPG f

f f
f

 
 
 
   
 



Энергетический спектр сигнала MSK (2) определяется формулой 

 (1.22)

Подставив в (1.22) формулу (1.13) при  l=0.5 для энергетического спек-

тра 0( )G f сигнала MSK мощностью Pc с тактовой частотой 2 fт, находим 

4

тc
0 22 2

т

т
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28

( ) .
π

1

f
fPG f

f f
f

 
 
 

       



(1.23)

 Графики нормированных по мощности спектров G(f) сигналов MSK (2) 

и MSK-BOC(2) представлены на рисунке 1.8 (кривые 1 и 2 соответственно). 

Там же приведён спектр полного сигнала (кривая 3). 

Рисунок 1.8 – Энергетический спектр двухкомпонентного сигнала: 
1 – информационная компонента; 2 – пилотная компонента;  

3 – двухкомпонентный сигнал 

2
20 /2 2

0
( )

( ) 1 4 ( )cos
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         
 
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Реальной (99 процентной) шириной спектра сигналов MSK-BOC(2) и 

MSK(2) можно считать полосу 1 т4W f  и 2 т4.8W f , что составляет 0.4 и 0.48 

МГц соответственно. При ограничении спектра сигнала MSK(2) полосой 

2 т4W f  (0.4 МГц) внутриполосная мощность составляет 95%.  

Как видно из рисунка 1.8, спектр сигнала MSK-BOC(2) имеет характер-

ные провалы в области локализации основного и боковых лепестков спектра 

сигнала MSK(2). Это позволяет уменьшить уровень взаимных помех за счёт 

частичного спектрального разделения пилотного и информационного сигна-

лов. 

Рассмотренный формат спектрально-эффективных сигналов позволяет 

значительно ослабить негативное влияние модуляции сигнала данными, обес-

печивая улучшение системных характеристик. Это такие характеристики как 

точность слежения за кодовой задержкой (когерентный временной дискрими-

натор для пилот-сигнала), точность слежения за фазой (одноканальный фазо-

вый дискриминатор для пилот-сигнала), устойчивость слежения за фазой 

(уменьшение вероятности проскальзывания циклов), сокращение времени по-

иска вследствие возможности когерентного накопления в пилотном канале. 

 
 
1.6 Взаимные помехи 

 
 

В широкополосных системах с кодовым разделением сигналов, зани-

мающих общую полосу частот, в результате неидеальной ортогональности 

сигналов образуются взаимные помехи, называемые также помехами множе-

ственного доступа или структурными (сигналоподобными) [10].  

Для надёжного выделения сигналов на фоне совокупных взаимных по-

мех необходимо, чтобы модуль нормированной двумерной взаимной корре-

ляционной функции (ДВКФ) имел малый уровень при любых взаимных 

сдвигах по запаздыванию и частоте [4]:  
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        
п

0

1
, exp 2 , , 1,2

2

T

kl k lR F S t S t j Ft dt k l M
E

          (1.24) 

где k ≠ l, М – объем ансамбля ПСП;  kS t  и  lS t   – комплексные огиба-

ющие k-го и l-го сигнала, τ и F – временной и частотный сдвиги сигналов. 

Для ослабления влияния помех из-за многолучёвости и снижения риска 

ложной кодовой синхронизации при поиске требование малого уровня ДВКФ 

необходимо дополнить требованием малого уровня боковых лепестков 

ДАКФ каждого из сигналов, определяемой формулой (1.24) при  

 kS t  =    lS t S t  . При этом совокупное требование к корреляционным 

свойствам ансамбля кодовых последовательностей выражается минимаксным 

критерием качества [5] 

 
 max max ,kl

F
R R F


 , (1.25) 

в соответствии с которым максимум определяется по всем τ  [0, Тп], если k ≠ 

l, и |τ|> Т/2, если k = l; и |F| < Fmax (Fmax – максимальное абсолютное значение 

доплеровского частотного сдвига). Кодовые последовательности, обладаю-

щие минимальным значением показателя Rmax, являются оптимальными. 

Среди двоичных кодов такими свойствами обладают последовательности Ка-

сами, для которых max 1 /R N  [27]. 

Уровень взаимных помех, характеризуемый максимальным Rmax и эф-

фективным Rэ значениями ДВКФ ансамбля сигналов, определяется, прежде 

всего, длиной N псевдослучайных модулирующих последовательностей, ис-

пользуемых при формировании ШПС. Структура кода при 1N   слабо влия-

ет на указанные показатели уровня взаимных помех (особенно в доплеров-

ской полосе частотных сдвигов). Ещё в меньшей степени на уровень взаим-

ных помех влияет вид модуляции ШПС (форма чипа). 

В широкополосных РНС средневолнового диапазона максимальное аб-

солютное значение доплеровского частотного сдвига Fmax = 0.2 Гц [3]. В свя-

зи с этим уровень взаимных помех достаточно характеризовать максималь-
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ным Rmax и эффективным Rэ значениями ПАКФ и ПВКФ ансамбля сигналов 

(формулы (1.24), (1.25) при k=l).  

Корреляционные свойства ШПС (вид ПАКФ и ПВКФ ансамбля сигна-

лов) во многом определяют основные показатели качества широкополосной 

РНС (точность, разрешающую способность, помехозащищённость и пр.). 

При выбранном способе широкополосной модуляции (MSK) форма основно-

го лепестка ПАКФ определяется исключительно тактовой частотой fт, а уро-

вень боковых лепестков модуля нормированной ПАКФ в отсутствие допол-

нительной цифровой модуляции равен 1/N (при использовании  

М-последовательностей и других оптимальных кодов).  

Оценим влияние модуляции данными на корреляционные свойства 

MSK-сигналов, используя нормированную взаимную корреляционную функ-

цию (1.24) и формулу (1.11) для ПАКФ MSK-сигнала. 

На рисунке 1.9 представлены графики модуля нормированной ПАКФ 

MSK-сигнала на основе М-последовательности {dk} длины N=16383 в отсут-

ствие модуляции данными (рисунок 1.5а) и при модуляции (противополож-

ные информационные символы на смежных позициях) (рисунок 1.5б). 

а б 
Рисунок 1.9 – Модуль ПАКФ: а – без модуляции данными;  

б – при модуляции данными. 
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Как видно из рисунка, при модуляции данными значение максимально-

го бокового лепестка ПАКФ max 3 / 0.024R N  ( 32.2 дБ) . При этом эф-

фективное значение э 42.1 дБ,R   однопроцентный квантиль распределения 

(порог, вероятность превышения которого выбросом ВКФ равна 0.01) 

0.01 35.6 дБR   (рисунок 1.11а).  

На рисунке 1.10 представлены графики модуля нормированной ПВКФ 

MSK-сигналов на основе М-последовательностей структуры  14,  13,  12,  2  и 

 14,  10,  6,  1  длины N = 16383 для случая D2 = D1 (рисунок 1.10а) и D2 = – D1 

(рисунок 1.10б). Как видно из рисунка, уровень ПВКФ практически одинаков 

как при равных, так и при противоположных символах 1D  и 2D : максималь-

ное значение ВКФ max 29.8 дБR  , эффективное значение э 40.4 дБ,R   одно-

процентный квантиль распределения 0.01 33.6 дБR   (рисунок 1.11б). 

 

а б 
Рисунок 1.10 – Модуль ПВКФ: а – без модуляции данными;  

б – при модуляции данными 
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а б 
Рисунок 1.11 – Гистограммы значений ПВКФ: а – без модуляции данными; 

б – при модуляции данными 
 

В таблице 1.6, таблице 1.7 приведены результаты расчёта уровня взаим-

ных помех, характеризуемого значениями максимального бокового лепестка 

maxR  и эффективного значения эR  модуля нормированной ПВКФ для кодов 

длины N =16383: 1) циклические сдвиги общей М-последовательности (рас-

сматривался вариант сдвига на m = 4096 элементов); 2) общая М-

последовательность с частотными сдвигами, кратными элементу разрешения по 

частоте (рассматривался вариант сдвига на 400 элементов разрешения по часто-

те п1/F T  ); 3) разные М-последовательности; 4) последовательности Касами.  

Таблица 1.6 – Уровень взаимных помех в «широком» интервале временных сдвигов 
Ансамбль 
кодовых 

последовательностей 

ПВКФ 
(без модуляции) 

ПВКФ 
(с модуляцией) 

Rmax, дБ Rэ, дБ Rmax, дБ Rэ, дБ 
1 2 3 4 5 

Циклические сдвиги  
М-последовательности 

–84.2879 –84.2879 –34.3770 –43.9328 

М-последовательность  
с частотными сдвигами 

–42.1407 –42.1439 –34.6681 –42.1174 

М-последовательности –28.1779 –42.1437 –32.4889 –42.9084 
Последовательности  
Касами 

–42.0761 –42.1788 –31.7201 –42.2326 

 
Данные таблицы 1.6 соответствуют «широкому» интервалу временных 

сдвигов m (0…N), а таблицы 1.7 – «узкому» интервалу (–820….820)T. Пер-

вый случай соответствует поиску сигнала в режиме автономной синхрониза-

ции (без привлечения внешних источников точного времени). «Узкому» ин-
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тервалу задержек отвечает задача поиска сигнала в режиме внешней синхро-

низации, когда априорная неопределённость по времени обусловлена лишь 

отсутствием информации о координатах станции. Данная модель задержек 

адекватна также условиям приема сигналов при наличии мощного сигнала. В 

этом случае вначале производится поиск сигнала мощной ОС (в широком ин-

тервале), после чего – поиск сигналов трёх других опорных станций (в узком 

интервале). Данные табл. 1.7 характеризуют также уровень взаимных помех в 

режимах слежения за кодовой задержкой и фазой сигналов. 

Таблица 1.7 – Уровень взаимных помех в «узком» интервале временных сдвигов 
Ансамбль 
кодовых 

последовательностей 

ПВКФ 
(без модуляции) 

ПВКФ 
(с модуляцией) 

Rmax, дБ Rэ, дБ Rmax, дБ Rэ, дБ 
1 2 3 4 5 

Циклические сдвиги  
М-последовательности 

–84.2879 –84.2905 –40.2599 –52.5244 

М-последовательность  
с частотными сдвигами 

–42.1408 –42.1463 –37.5475 –42.2713 

М-последовательности –28.1779 –42.1201 –28.0430 –42.1190 

Последовательности  
Касами 

–42.0761 –42.1787 –35.6928 –42.1496 

Значения модуля нормированной ПВКФ кодовых последовательностей 

рассчитывались по формулам  
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   

1 1 2 2

1 1
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N N

  

 
  

 

  
 (1.26) 

для случаев D2 = D1 и D2 = – D1 (рисунок 1.13a). 

В первом варианте (циклические сдвиги общей М-последовательности) 

в качестве кодовых последовательностей использовались  

М-последовательности { }ka  и { },  ( 1) / 4k k ib a i N    = 4096. При сдвиге m=i в 

отсутствие модуляции   1R i  , а при модуляции (несовпадении символов D2 

= – D1)   1/ 2.R i   Это затрудняет идентификацию опорных станций на эта-

пе поиска. 
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Во втором варианте (общая М-последовательность с частотными сдви-

гами) в качестве кодовых последовательностей использовались  

М-последовательности { }ka  и { exp( 2 / )}, 400k kb a j kl N l    (частотный сдвиг 

на 10 кГц: п/F l T  ). 

В случае разных М-последовательностей использовались ПСП струк-

туры  14,  13,  12,  2  и  14,  10,  6,  1 .  

В четвёртом случае последовательность Касами { }ka  имеет элементы 

, ..., 1,0,1,...k k ka c d k   , где { }kd  – длинная M-последовательность четной памя-

ти 14n   и периода 2 1 16383nN    , а { }kc  – короткая  

M-последовательность памяти / 2 7n   и длины 1 127N   . Последова-

тельность Касами { }kb  имеет элементы , 1k k i kb c d i   (сдвиг короткой ПСП на 

одну позицию). 

Как свидетельствуют результаты анализа, негативное влияние модуля-

ции данными на корреляционные свойства шумоподобного MSK-сигнала в 

максимальной степени сказывается для ансамбля из циклических сдвигов 

общей М-последовательности (в отсутствие модуляции значение минус  

84.3 дБ определяет уровень боковых лепестков ПАКФ). Наименьший уро-

вень взаимных помех обеспечивает ансамбль из циклических сдвигов общей  

М-последовательности: минус 34.4 дБ и минус 43.9 дБ по значениям maxR  и 

эR  соответственно (таблица 1.6). Наибольший уровень ПМД обеспечивает 

ансамбль из разных М-последовательностей: минус 28.1 дБ и минус 42 дБ по 

значениям maxR  и эR  соответственно. Два других ансамбля  

(М-последовательности с частотными сдвигами и последовательности Каса-

ми) практически равноценны по показателю эR : около минус 42 дБ. Это 

объясняется тем, что уровень ПВКФ шумоподобных сигналов определяется, 

главным образом, корреляционными свойствами используемых кодов (кото-

рые при одинаковой длине N мало отличаются). 
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Уровень взаимных помех в «узком» интервале (таблица 1.7) заметно 

меньше, чем в «широком» интервале: на 5–8 дБ в зависимости от кодовой по-

следовательности. 

Негативное влияние модуляции данными на корреляционные свойства 

сигнала может быть значительно уменьшено за счёт увеличения интервала 

интегрирования (когерентного накопления) результатов корреляционной об-

работки ШПС (рисунок 1.12). При времени интегрирования nTп значения мо-

дуля нормированной ПВКФ определяются формулой 

   1 1 2 2

1
( ) ( ) ( ) ( ) ,R m n r m n r m n r m n r m

n         (1.27) 

где      1 1 2r m R m R m  ,      2 1 2r m R m R m   – значения нормированной 

ПВКФ соответственно при совпадении информационных символов D2 = D1 

(без модуляции) и несовпадении D2 = – D1 (с модуляцией); n  и n  – число 

периодов без смены символа 2 1 1D D   и 2 1 –1D D   соответственно;  

n  и n  – число периодов со сменой символа 2 –1D  , D1 =1 и D2 =1, 1 –1D   

соответственно.  

 
а 

 

б 
Рисунок 1.12 – Эпюры, поясняющие вычисление ПВКФ 
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Поскольку числа n  и n  могут отличаться не более чем на 1, для 

ПВКФ (1.21) можно записать  

   1 1 2

1
( ) ( ) ( ) .R m n r m n r m r m

n      (1.24) 

В случае циклических сдвигов общей М-последовательности 

 1 1 /r m N   и  в соответствии с (1.21) имеем   2( ) / .R m r m n  

Таким образом, уровень взаимных помех при времени интегрирования 

пnT  снижается на 20lgn дБ. Так, при 24n   (формат сигналов РНС «Спрут») 

дополнительное подавление за счёт когерентного накопления составит 27.6 

дБ, а общее подавление – около 72 дБ.  

В случае других кодов (таблица 1.6) выигрыш в помехоустойчивости за 

счёт когерентного накопления не столь ощутим, поскольку значения ПВКФ 

 1r m  и  2r m  отличаются не так сильно, как для М-последовательностей с 

временным сдвигом. Сказанное обуславливает целесообразность использо-

вания ансамбля из циклических сдвигов общей М-последовательности для 

формирования шумоподобных MSK-сигналов. 

Недостатком данного варианта кодовых последовательностей является 

наличие выбросов ПВКФ, соизмеримых с максимальным значением ПАКФ, 

равным единице. При четырёх ОС и «равномерном» сдвиге  

М-последовательностей (на 4100, 8200 и 12300 позиций) значения модуля 

ПВКФ при указанных сдвигах противоположного знака m k   составят 

 1 1r k   и  2 1/ 2,    0 и  1/ 2r k    для k = 4100, 8200 и 12300 соответствен-

но. В худшем случае, когда принимается пакет из n информационных бит од-

ного знака, n n   или n n   в соответствии с (1.22) имеем   1R k   для  

k = 4100, 8200 и 12300. 

Наличие четырёх пиков вместо одного сигнального затрудняет иден-

тификацию опорных станций на этапе поиска. Данный недостаток можно 

устранить, используя передачу меток времени в начале каждого секундного 

интервала (каждого цикла). Передача секундных меток может производиться 
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посредством передачи четырёхбитового кода 1,1,–1,1, обладающего идеаль-

ной ПАКФ (нулевые боковые лепестки). Благодаря секундным меткам уста-

навливается цикловая синхронизация и производится идентификация ОС на 

основе априорных данных о кодовых задержках. 

Допустимое значение отношения помеха/сигнал на входе коррелятора 

П С
γ /P P  можно определить, задавшись предельно допустимым уровнем 

взаимных помех. Полагая допустимым отношение помеха/сигнал э 5R 
 
дБ, 

что соответствует равенству мощностей взаимной помехи и флуктуационно-

го шума, можем определить допустимое значение эγ ( 5)R   дБ. 

Как видно из таблицы 1.6, для ШПС с длиной кода 16383N   

(М-последовательности с временным сдвигом) эффективное значение
 эR со-

ставляет около минус 44 дБ и допустимое значение maxγ 40 дБ . В то же время 

для средневолновых широкополосных РНС большой дальности действия 

maxγ 80 дБ , что соответствует динамическому диапазону сигналов опорных 

станций. 

С учетом сказанного можно сделать вывод, что кодовое разделение 

сигналов, модулированных данными, в широкополосных РНС большой даль-

ности действия возможно при условии ограничения рабочей зоны РНС ми-

нимальной дальностью около 50 км по каждой опорной станции. Снять ука-

занное ограничение возможно с использованием дополнительных методов 

нейтрализации помех, одним из которых является компенсация мощных 

структурных помех. 
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Выводы по главе 1 

 
 

1. Сравнительный анализ спектрально-эффективных шумоподобных 

сигналов свидетельствует о преимуществах сигналов MSK-BOC перед сигна-

лами с традиционной модуляцией MSK в точности измерения задержки (СКО 

ошибки уменьшается в 2l раз). С учётом технических ограничений, связан-

ных с реализацией аппаратуры формирования, приёма и обработки сигналов, 

следует признать целесообразным применение в широкополосных РНС 

большой дальности сигналов MSK-BOC(2). 

2. Двухкомпонентный формат спектрально-эффективных сигналов с 

пилотной компонентой MSK-BOC(2) и информационной компонентой 

MSK(2) позволяет значительно ослабить негативное влияние модуляции сиг-

нала данными, обеспечивая улучшение системных характеристик: сокраще-

ния времени поиска, повышения точности и устойчивости слежения за кодо-

вой задержкой и фазой. 

3. Наиболее перспективными для формирования шумоподобных спек-

трально-эффективных сигналов широкополосных РНС с кодовым разделени-

ем являются ансамбли из циклических сдвигов общей М-последовательности 

длины N=16383, оптимальные среди бинарных кодов по критерию минимума 

мощности взаимных помех. 

4. Требуемый для средневолновых широкополосных РНС большой 

дальности действия допустимый уровень взаимных помех (отношение поме-

ха/сигнал maxγ 80 дБ) может быть обеспечен с использованием компенсации 

мощных структурных помех. 
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Глава 2. Компенсация структурных помех  

в широкополосных радионавигационных системах 

 
 
2.1 Способы нейтрализации структурных помех 

в широкополосных системах 

 
 
Как следует из постановки проблемы, внутрисистемная помеха, назы-

ваемая также структурной помехой (СП), представляет собой ШПС, подоб-

ный полезному сигналу и отличающийся от него амплитудой, информацион-

ным сигналом, временем запаздывания, частотным и фазовым сдвигом. На 

сегодняшний день существует ряд способов подавления структурных помех 

в широкополосных системах. 

Одним из них является адаптивная весовая обработка сигналов [49]. 

Весовая обработка заключается в суммировании сигналов, получаемых с n 

выходов различных каналов приема, с учетом весов Wi. При этом необходимо 

так сформировать весовые коэффициенты, чтобы напряжение сигнала сум-

мировалось в фазе, а напряжение помехи компенсировалось. Реализация та-

кого способа сопряжена с использованием антенной решетки, применение 

которой для средневолнового диапазона приводит к значительному увеличе-

нию массогабаритных показателей аппаратуры потребителя. Другим недо-

статком такого способа является сложность вычислений коэффициентов в 

условиях высокой подвижности потребителя. 

Также известно устройство подавления широкополосных структурных 

помех, в котором структурная помеха сворачивается в узкополосную помеху, 

которая затем подавляется полосно-заграждающим фильтром [54, 101]. Не-

достатком известного устройства является подавление части спектра полез-

ного сигнала в полосе режекторного фильтра. 
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Существует способ, в котором вычисляют реплики мешающих сигна-

лов без учета информационных символов [43], однако такой способ требует 

значительных вычислительных затрат (для каждой дальности объекта требу-

ется расчет новых реплик) и, как подчеркивают сами авторы, с увеличением 

числа пользователей такой алгоритм перестает быть физически нереализуем 

даже при современном уровне элементной базы. На его основе существует 

декоррелятор, требующий одинаковой амплитуды мешающих друг другу 

сигналов, что не приемлемо к рассматриваемой задаче. 

Известен способ, в котором информацию о параметрах помехи (кодо-

вая задержка и информация) передают в дополнительном канале в  

S-диапазоне с помощью "Приемника ДМВ" [68], но данный способ требует 

значительного частотного ресурса для дополнительного канала, что катего-

рически не приемлемо для наземных навигационных систем дальнего дей-

ствия. 

Известный адаптивный асимптотически робастный инвариантный ал-

горитм [6] предназначен для цифровых систем пакетной передачи данных и, 

поэтому, внедрение такого алгоритма подразумевает формирование сим-

вольного пакета в навигационном сигнале, а значит, многократное увеличе-

ние длительности сигнала, это делает невозможным обеспечение навигации 

подвижных объектов. 

Известен способ подавления структурной помехи, предназначенный 

для систем с двухкомпонентными сигналами. Сигнал каждый опорной стан-

ции состоит из пилотной и информационной компонент. В приемнике произ-

водят выделение пилот-сигнала из преобразованного множества пилот-

сигналов посредством обнуления подмножества из преобразованного множе-

ства пилот-сигналов от одной или более создающих помехи базовых станций 

или секторов из множества базовых станций или секторов для подавления 

внутриканальных помех [57]. Однако использование данного алгоритма не-

возможно, поскольку поиск слабых по мощности пилотных компонент ста-
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новится затруднительным из-за присутствия мощной информационной со-

ставляющей помехи. Частотное разделение пилотных компонент неэффек-

тивно из-за ограниченности частотного диапазона. 

Известен метод подавления внутриканальных помех на основе БПФ 

[96]. В одном из аспектов сначала преобразовывают пилот-сигнал приемника 

в частотной области во временную область. Это обеспечивает простой меха-

низм для подавления внутриканальных помех, даже с большим разбросом за-

держки. Когда внутриканальные помехи подавляют через простую операцию 

во временной области, оценку канала преобразовывают обратно в частотную 

область для дополнительной обработки в частотной области (например, де-

модуляции данных и т.д.). 

Известен способ борьбы с широкополосными помехами [86], в котором 

полученные I и Q компоненты от соседнего канала вычитаются из заглушае-

мого. Однако в данном способе не учитывается влияние фазовых сдвигов не-

сущего колебания, полученные при полосовой фильтрации, поэтому компен-

сация I и Q компонент происходит лишь с точностью синхронизации по коду 

и, поэтому, не может обеспечить мощное подавление структурной помехи 

(погрешность синхронизации по фазе несущего колебания должна составлять 

порядка 0.01 рад для компенсации помехи не хуже чем на 40 дБ). 

Известно устройство компенсации нескольких структурных помех для 

приемников широкополосных сигналов [53]. В устройстве на входе приемни-

ка имеется n идентичных узлов, в каждом из которых осуществляется ком-

пенсация одной из структурных помех в том случае, если ее уровень превы-

шает допустимое значение. В данном устройстве входной сигнал перемно-

жают с опорным, отличающимся задержкой по времени (задержкой распро-

странения), фазой, амплитудой и частотным сдвигом. Результат перемноже-

ния пропускают через фильтр нижних частот, а затем перемножают с тем же 

опорным сигналом, формируя очищенную от полезного сигнала копию поме-

хи. Сформированную копию помехи вычитают из входного сигнала. Извест-
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ное устройство не обеспечивает эффективное подавление помехи вследствие 

частичного проникновения полезного сигнала на выход формирователя копии 

помехи. Кроме того, известное устройство предназначено для компенсации 

узкополосных помех и не позволяет компенсировать помехи с большой базой, 

поскольку с ростом базы величина на выходе фильтра нижних частот (оценка 

помехи) стремится к нулю.  

Также одним из способов подавления широкополосных структурных 

помех является применение компенсаторов, которые выделяют помеху в ка-

нале приема полезного сигнала, а затем вычитают ее на входе приемника по-

лезного сигнала. Для формирования копии структурной помехи приемником 

мешающего сигнала определяют информационный бит, а затем модулируют 

широкополосный сигнал с использованием этой оценки. Недостатком явля-

ется применение задержки входного сигнала на время, равное длительности 

информационного бита. Хранение большого объема выборок входного сиг-

нала практически не представляется возможным в аппаратуре потребителя, 

требующей компактности. Кроме того, средневолновый диапазон для мор-

ских применений, требования к скрытности, ограниченный частотный ресурс 

– диктуют разработчикам условия работы, при которых отношение сиг-

нал/шум на периоде ШПС в околограничной зоне составляет около 0 дБ в 

режиме «холодного» поиска. В связи с этим задержка навигационного сигна-

ла в аппаратуре потребителя на период критически скажется на динамиче-

ских характеристиках системы. 



53 

2.2 Оптимальный алгоритм измерения задержки шумоподобного 

MSK-сигнала при воздействии структурной и 

флуктуационной помех 

Синтез оптимального алгоритма измерения задержки шумоподобного 

MSK-сигнала проведём с использованием теории оценивания параметров 

сигналов [31]. Пусть на интервале [ с0, T ] наблюдается реализация 

       п, , , ,y t s t D s t n t    λ , (2.1)

где   , , ,s t D   – принимаемый сигнал (1.1),   и   – задержка и начальная 

фаза (частота известна), D – информационный символ;  п ,s t    – структур-

ная помеха,  , , , ,A F   λ  – векторный параметр СП, A  – амплитуда СП,

 – информационный символ СП,  – кодовая задержка СП, F  – доплеров-

ский частотный сдвиг СП,   – начальная фаза СП;  n t  – белый гауссовский

шум со спектральной плотностью мощности 0 2N . Выражение (2.1) записано 

в предположении, что амплитуда сигнала равна 1. 

Используя модель наблюдений (2.1) и полагая параметры  и λ посто-

янными на интервале наблюдения сT , для функции (функционала) правдопо-

добия запишем 

     
с

п
0 0

2
( ) , , , exp [ ( , )] , , ,

T

W y t D k y t s t s t D dt
N

 
      
 
 

λ λ  (2.2)

где k – коэффициент, не зависящий от ,  , λ . 

 Используя известные тригонометрические преобразования, предста-

вим (2.2) в виде 

   
0

1
ˆ( ) , , exp ( )cosW y t k Z

N

 
     

 
λ ,  (2.3) 

2 2
1 2( ) ( ) ( ) ;Z z z         2 1ˆ arctg z z    , (2.4) 
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   
с

1 п 1
0

( ) [ ( , )] ;
T

z y t s t s t dt     λ     2 п 2
0

( ) [ ( , )] ;
T

z y t s t s t dt    
с

λ  

 
         
         

1 0 0

2 0 0

cos sin ;

sin cos ,

s t I t t Q t t

s t I t t Q t t

   

    
 (2.5) 

где 0 – несущая частота;  I t  и  Q t  – действительная и мнимая компонен-

ты нормированной комплексной огибающей (1.2).  

Усредняя условную плотность вероятности (2.3) по случайной фазе  , 

которую полагаем случайной величиной, равномерно распределённой на ин-

тервале  π,π , находим 

      0
0

1 1
( ) , ( ) , , ,

2
W y t W y t d kI Z

N





 
         

λ λ  (2.6) 

где  0I x  – модифицированная функция Бесселя нулевого порядка [18]. 
 

Используя (2.6) и учитывая монотонность функции  0I x , оптималь-

ный по критерию максимального правдоподобия алгоритм оценивания пара-

метра  представим в виде 

 max ln ( ( ) | τ) max (τ)
ˆ ˆτ τ τ ττ τ

W y t Z
 

 (2.7) 

где ̂ – максимально правдоподобная оценка параметра .  

Оптимальный алгоритм (2.4)–(2.7) получен в предположении, что па-

раметры СП известны, а потому не может быть реализован. Практическая его 

ценность заключается в том, что он позволяет определить потенциально до-

стижимую помехоустойчивость применительно к рассматриваемой задаче 

измерения задержки ШПС. При неизвестных (случайных) параметрах СП 

указанный алгоритм должен быть дополнен алгоритмом оценивания вектор-

ного параметра λ мешающего сигнала. 
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Структура оптимального алгоритма оценки параметров MSK-сигнала 

при воздействии СП и флуктуационной помех приведена на рисунке 2.1. 

 
Рисунок 2.1 – Структура оптимального  

автокомпенсатора помехи 
 

В блоке оценки параметров помехи (БОПП) производится оптимальное 

оценивание параметров СП. На вход БОПП поступает смесь СП и флуктуа-

ционной помехи: сигнал исключается путём вычитания из принятой реализа-

ции его копии, сформированной блоком оценки параметров сигнала (БОПС). 

На вход последнего поступает смесь сигнала и флуктуационной помехи: СП 

исключается путём вычитания из принятой реализации её копии, сформиро-

ванной БОПП.  

В случае мощной СП мешающее влияние сигнала на точность оцени-

вания параметров СП и формирования её копии пренебрежимо мало. Это 

позволяет упростить структуру алгоритма, отказавшись от режекции сигнала 

в канале блока оценки параметров СП (рисунок 2.2).  

 

 Рисунок 2.2 – Структура квазиоптимального автокомпенсатора помехи 
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Структура оптимального алгоритма (2.4)–(2.7) измерения задержки 

MSK-сигнала приведена на рисунке 2.3. Каждый канал измерителя содержит 

пару корреляторов, осуществляющих приём и обработку синфазной и квад-

ратурной составляющих принимаемого сигнала. Квадратурный расщепитель 

является общим для всех каналов измерителя и содержит два перемножителя, 

на опорные входы которых подаются гармонические сигналы несущей часто-

ты с фазами 0 и / 2 . 

X

X

X

X

X

X

+

I(t–τk)Q(t–τk)

+
+

–

+ Zk

߱ݐ݋

sin ݐ߱݋

∫ (·)2

(·)2∫

РБ

cos
Z1k

Z2k

Z1

ZM

τ̂

Канал k

Рисунок 2.3 – Структура канала оптимального алгоритма измерения  
задержки MSK-сигнала 

Выходной сигнал АКП, представляющий смесь сигнала и шума (без 

учёта остатка подавленной СП), перемножается с опорными сигналами не-

сущей частоты. Затем каждая из двух компонент перемножается с каждым из 

опорных видеочастотных сигналов I(t–τk) и Q(t–τk) c задержкой 

 1 , 1,2k k k M       (M – число каналов измерителя). Результаты пере-

множения интегрируются на интервале наблюдения сT , образуя синфазную и 

квадратурную составляющие, на основе которых вычисляются модули кор-

реляций (2.4). 
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Принятие решения о значении параметра   производится решающим 

блоком (РБ) на основе выбора максимальной из выходных величин каналов 

(2.7). При шаге измерения   ошибка не превысит по абсолютной величине 

значения / 2  (в отсутствие аномальных ошибок). 

 
 
2.3.  Способы компенсации структурной помехи 

 
 
2.3.1 Двухканальный автокомпенсатор структурной помехи  

Структура двухканального автокомпенсатора помехи приведена на  

рисунке 2.4а. Входной сигнал, представляющий аддитивную смесь полезного 

сигнала, структурной помехи и шума, поступает на входы двух вычитателей и 

блока оценки помехи (БОП), который содержит блоки кодовой и фазовой 

синхронизации, блок оценки амплитуды и квадратурный модулятор. Для 

обеспечения высокой точности слежения за параметрами СП в блоках кодо-

вой и фазовой синхронизации используются оптимальные дискриминаторы 

периодического MSK-сигнала [14, 17], а в качестве петлевых фильтров при-

меняются астатические фильтры. 

Структурная схема блока оценки помехи приведена на рисунке 2.4б. 

Блок кодовой синхронизации содержит устройство поиска и систему слеже-

ния за задержкой (ССЗ), которая формирует квадратурные видеочастотные 

компоненты  п п п
ˆ τ̂I I t   и  п п п

ˆ τ̂Q Q t   структурной помехи, поступа-

ющие на опорные входы фазового дискриминатора (ФД), а также на входы 

квадратурного модулятора.  

Блок фазовой синхронизации формирует квадратурные составляющие 

п
ˆcos  и п

ˆsin   несущей частоты СП, где    п п 0 дп п
ˆˆ ˆ ˆ2t f F t       – 

оценка полной фазы. Квадратурные составляющие несущей частоты СП по- 
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ступают на опорные входы временно́го дискриминатора когерентной ССЗ, а 

также на входы квадратурного модулятора. 

Блок оценки амплитуды формирует оценку амплитуды СП пÂ , которая 

используется в квадратурном модуляторе для формирования копии струк-

турной помехи. Для этого используется результат z1 интегрирования в син-

фазном канале ФД: п 1
ˆ 2 /A z M , где П Д/M T T  – число отсчетов на интер-

а 

б 

Рисунок 2.4 – Двухканальный автокомпенсатор помехи: 
а – структура коррелятора с АКП, б – структура блока оценки помехи 



59 

вале интегрирования, ДT  – интервал дискретизации. Фильтр нижних частот 

служит для сглаживания флуктуаций оценки амплитуды помехи. При превы-

шении оценкой пÂ  заданного порогового уровня блок оценки амплитуды 

формирует управляющий сигнал на включение обоих вычитателей в тракт 

приема полезного сигнала.  В каждом из двух каналов АКП выходной сигнал 

вычитателя, представляющий собой смесь полезного сигнала, остатка подав-

ленной СП и шума, поступает на второй вход канального коммутатора. Ком-

мутатор по команде с выхода блока оценки амплитуды включает вычитатель 

в тракт приема полезного сигнала (цепи управления канальными коммутато-

рами на схеме не показаны). 

Результат z1 интегрирования в синфазном канале ФД поступает на вход 

решающего устройства демодулятора, осуществляющего оценку kD̂  текущего 

информационного символа структурной помехи на момент пt kT , которая 

используется для управления коммутатором каналов блока обработки сигна-

ла (БОС). 

Квадратурный модулятор формирует квадратурные составляющие ко-

пии СП перемножением опорных видеочастотных сигналов  п п п
ˆ τ̂I I t   и

 п п п
ˆ τ̂Q Q t   с опорными квадратурными сигналами п

ˆcos  и п
ˆsin   со-

ответственно. Копия структурной помехи  п п пˆ ˆs s t   , соответствующая

информационному биту 1D , формируется  перемножением копии СП еди-

ничной амплитуды и оценки пÂ , сформированной блоком оценки амплитуды. 

Копия структурной помехи  п п пˆ ˆs s t     , соответствующая информаци-

онному биту 1D   , образуется инвертированием копии СП для 1D . Обе 

копии СП поступают на входы соответствующих вычитателей. 

Блок обработки сигнала представляет собой два идентичных канала (по 

одному коррелятору в канале), на каждый из которых поступает смесь сигна-

ла и флуктуационной помехи: СП подавляется путём вычитания из принятой 
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реализации её копии, сформированной БОП. При этом на один коррелятор 

поступает принятая реализация за вычетом копии СП, соответствующей ин-

формационному биту 1D , а на другой коррелятор – за вычетом копии СП с 

информационным битом 1D   . 

Каждый канал блока обработки сигнала осуществляет оптимальную 

корреляционную обработку MSK-сигнала. Заметим, что в каждом канале 

блока обработки сигнала приведено по одному коррелятору в предположе-

нии, что фаза полезного сигнала известна. В зависимости от решаемой задачи 

(поиск сигнала, слежение за задержкой, слежение за фазой и демодуляция) 

БОС вычисляет синфазную и квадратурную составляющие, а также модуль 

ВКФ принятой реализации и опорных MSK-сигналов [3]. Управление комму-

татором выходных сигналов каналов БОС осуществляется с использованием 

оценки пD̂ , формируемой демодулятором блока фазовой синхронизации.  

К достоинству такой структуры компенсатора относится то, что прием 

сигнала осуществляется с подавленной помехой, независимо от ее информа-

ционного символа. Однако реализация такого метода требует увеличения ре-

сурсов аппаратуры более чем в два раза (к повторению каналов БОС добав-

ляются схемы коммутации), что существенно увеличивает стоимость и габа-

риты приемоиндикатора. 

 
 
2.3.2 Автокомпенсатор структурной помехи с задержкой  

в каналах сигнала и помехи  

Структура автокомпенсатора помехи приведена на рисунке 2.5. В этом 

случае входной сигнал, представляющий смесь полезного сигнала, структур-

ной помехи и шума, поступает на вход вычитателя через блок задержки на m 

элементов ПСП. Блок задержки может быть реализован в виде оперативного 

запоминающего устройства. 
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Рисунок 2.5 – АКП с задержкой в каналах сигнала и помехи 

 
Как и в схеме на рисунке 2.4б, блок оценки помехи содержит блоки ко-

довой и фазовой синхронизации, блок оценки амплитуды и квадратурный мо-

дулятор. Интегратор демодулятора блока фазовой синхронизации осуществ-

ляет интегрирование поступающей на его вход синфазной составляющей 

сжатой по спектру структурной помехи на элементах ШПС, кратных дискре-

ту поиска по задержке 2T  . При этом на синхронизирующий вход инте-

гратора (на схеме не показан) поступают синхроимпульсы тактовой частоты 

fт, что обеспечивает установку на выходе интегратора текущего значения ре-

зультата интегрирования 1kz  на интервале ,   1, ..., 2m t k k m N      , 

где N – длина кода. Результат интегрирования 1kz  поступает на вход решаю-

щего устройства демодулятора, осуществляющего оценку ˆ
kD  текущего ин-

формационного символа структурной помехи на момент t k  . 

Блок оценки амплитуды формирует оценку комплексной амплитуды 

п п
ˆD̂ A  с учетом текущего информационного символа, которая используется в 

квадратурном модуляторе для формирования копии структурной помехи. 

Оценка пD̂  информационного символа начинает формироваться с момента 

окончания элемента ШПС с номером m и затем уточняется по мере обработ-

ки его элементов. 

Копия структурной помехи поступает на вход вычитателя с задержкой 

на m элементов ПСП. Блок аналогичной задержки присутствует и в канале 
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сигнала. Включение вычитателя в тракт приема полезного сигнала произво-

дится коммутатором (на схеме не показан) аналогично тому, как это осу-

ществлялось в варианте АКП на рисунке 2.2. Минимальная задержка входно-

го сигнала составляет около 10 элементов ПСП [27]. 

Корреляционный приемник с квадратурными каналами на рисунке 2.5 

формирует синфазную 1z  и квадратурную 2z  составляющие, а также модуль 

Z  ВКФ принятой реализации и опорных MSK-сигналов: 

     
п

п1 0
0

ˆ ;
T

z y t s t s t dt     

     
п

п2
0

ˆ ,
T

z y t s t s t dt      

2 2
1 2 ,Z z z  (2.9)

где  п̂s t  – оценка структурной помехи;  0 .s t  и  s t  – опорные

MSK-сигналы, отличающиеся начальной фазой  (0 и  π / 2  соответственно).  

В зависимости от решаемой задачи (поиск сигнала, слежение за за-

держкой, слежение за фазой и демодуляция) статистики (2.8)–(2.9) исполь-

зуются тем или иным образом [3].  

В случае наличия на входе приемника мощного мешающего сигнала 

отношение структурная помеха/шум является достаточно большим, чтобы 

правильно детектировать информационный символ помехи с большой веро-

ятностью за время mТ << Тп. При отношении помеха/сигнал, равном 80 дБ 

отношение структурная помеха/шум может составляет величину порядка 40 

дБ. Тогда СКО эквивалентных флуктуаций амплитуды  

эAσ 1/ 0.01q  . (2.10)

Для сглаживания флуктуаций следует использовать фильтр нижних ча-

стот (ФНЧ). Тогда СКО погрешности оценки ˆ
kA  определяется выражением

(2.8)
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 A эA шA пσ σ 2F T , (2.11) 

где ш AF  – эквивалентная шумовая полоса ФНЧ. 

Недостатками данного компенсатора являются аппаратурные затраты 

на реализацию задержки входной смеси. 

 
 
2.3.3 Автокомпенсатор структурной помехи  

с бланкированием в канале сигнала  

Структурная схема корреляционного приемника с автокомпенсатором 

структурной помехи приведена на рисунке 2.6. Принятая реализация y(t) по-

ступает на вход АКП, содержащего блок оценок, формирователь копии поме-

хи, вычитатель, временной селектор и коммутатор (рисунок 2.7). Блок оценок 

содержит систему слежения за задержкой, систему слежения за фазой (ССФ) 

и демодулятор, измеритель амплитуды [7]. 

 
Рисунок 2.6 – Структура корреляционного приёмника с АКП  

с бланкированием 
 

Система слежения за задержкой формирует квадратурные видеочастот-

ные компоненты  п п пˆ ˆI I t    и  п п п
ˆ ˆQ Q t   , где пτ̂ – оценка кодовой 

задержки, обновляемая с шагом фильтрации, равным периоду Tп повторения 

СП. Указанные сигналы поступают на опорные входы фазового дискримина-

тора, а также на формирователь копии помехи.  
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п пˆ( )I t   п пˆ( )Q t  

пˆ ( )s t
пD̂

п
ˆsin ( )t

( )y t пˆ( ) ( )y t s t

п
ˆcos ( )t

пÂ
 

Рисунок 2.7 – Структура АКП с бланкированием в канале сигнала 

 
Система слежения за фазой формирует квадратурные составляющие 

п
ˆcos  и п

ˆsin  несущей частоты СП, где    п п 0 п п
ˆˆ ˆ ˆ2t f F t         – 

полная фаза, п̂  и п̂F  – оценки параметров СП п  и пF  (начальной фазы и до-

плеровского сдвига частоты), обновляемые с тем же шагом Tп, что и оценка 

кодовой задержки. Квадратурные составляющие несущей частоты СП посту-

пают на опорные входы временно́го дискриминатора, а также на формирова-

тель копии помехи.  

Копия структурной помехи  п п пˆ ˆs s t   формируется путём объедине-

ния квадратурных компонент СП, полученных перемножением видеочастот-

ных сигналов  п п п
ˆ ˆI I t    и  п п п

ˆ ˆQ Q t    с опорными квадратурными 

сигналами п
ˆcos  и п

ˆsin  соответственно, с последующим умножением на 

оценку комплексной амплитуды п п
ˆD̂ A . Последняя формируется на основе 

оценки пÂ , вырабатываемой измерителем амплитуды, и оценки пD̂  текущего 

информационного символа, поступающей от демодулятора. Оценка пD̂  

начинает формироваться с момента окончания первого элемента ШПС и за-

тем уточняется по мере обработки его элементов (длительность информаци-

онного символа равна периоду повторения Tп). 
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 Выходной сигнал вычитателя, представляющий собой смесь полезного 

сигнала, шума и остатка подавленной СП, поступает на второй вход комму-

татора через временной селектор. При превышении оценкой пÂ  заданного 

порогового уровня измеритель амплитуды формирует управляющий сигнал 

для коммутатора на включение вычитателя в тракт приема полезного сигна-

ла. 

Система слежения за задержкой вырабатывает импульс бланкирования 

для управления временным селектором, запрещая прохождение сигнала с 

выхода вычитателя на выход АКП. Импульс бланкирования формируется на 

интервале первого элемента каждого периода повторения кода. Достоинство 

такого способа компенсации структурных помех заключается в том, что ис-

пользование бланкирования позволяет нейтрализовать действие импульсной 

помехи, образующейся на выходе вычитателя вследствие несовпадения ин-

формационных символов принимаемой СП и её копии. Несовпадение обу-

словлено тем, что оценка информационного символа пD̂  помехи формирует-

ся с задержкой на длительность Т элемента кода, поэтому на интервале пер-

вого элемента кода при формировании копии помехи полагается, что инфор-

мационный символ пD  = 1, в то время как в действительности он с равной 

вероятностью принимает значения 1 или минус 1.  

Недостатками данного способа компенсации заключаются в том, что те-

ряется доля энергии сигнала и помехи, необходимы аппаратурные затраты на 

реализацию коммутатора. Также ухудшаются корреляционные свойства сиг-

налов: при бланкировании на одном элементе М-последовательности АКФ 

сигналов без модуляции может ухудшиться на 6 дБ. Однако, в случае слабого 

сигнала помехоустойчивость приемника определяется главным образом от-

ношением сигнал/шум, и рост боковых лепестков АКФ является пренебре-

жительным. Кроме того, при длине ПСП N = 16383 потеря энергии помехи 
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будет незначительной для обеспечения достаточно точных оценок парамет-

ров этой помехи. 

Таким образом, построение автокомпенсатора структурной помехи с 

бланкированием в канале сигнала является наиболее практически приемле-

мым и эффективным. 

 
 
2.4 Оценка параметров структурной помехи 

 
 
2.4.1 Квазиоптимальный алгоритм параллельного поиска  

структурной помехи 

В общем случае кодовая задержка структурной помехи , входящая в 

векторный параметр λ, априорно не определена, поэтому для ее оценки необ-

ходимо выполнить поиск по времени запаздывания ШПС. Точность проце-

дуры поиска определяют, исходя из ширины основного лепестка нормиро-

ванной ПАКФ MSK-сигнала по уровню 0.5, равной около 0.7Т. Дискрету по-

иска 2Т    будет соответствовать число точек поиска, равное 2N. Трудно-

сти решения проблемы поиска возрастают с увеличением базы ШПС, а 

успешное решение указанной проблемы во многом определяет характеристи-

ки АКП в целом (время установления синхронизации, аппаратурные и вы-

числительные затраты и пр.).  

Реализация оптимального алгоритма параллельного поиска [34] при 

большой базе ШПС сопряжена со значительными аппаратурными и вычис-

лительными затратами. Упрощение оптимального алгоритма поиска СП воз-

можно за счет аппроксимации опорных видеочастотных квадратурных сиг-

налов (равновесовая поэлементная обработка) [41]. Это позволяет снизить 

требования к быстродействию элементной базы по сравнению с оптималь-

ным алгоритмом за счет исключения операций умножения при реализации 

алгоритма поиска. 
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Максимальное упрощение оптимального алгоритма корреляционной 

обработки наблюдений возможно за счёт аппроксимации опорных видеоча-

стотных квадратурных сигналов знаковыми функциями: 

       sign ( ) sign cos ( ) ,    sign ( ) sign sin ( ) ,k k k k k kC I t t S Q t t        (2.12) 

где 0 ( 1)kt t k t    , 1, 2 , ...k  . – моменты взятия отсчётов при шаге t T   

и 0 / 2t T . Указанная аппроксимация соответствует «равновесовой» обра-

ботке наблюдений на интервалах, равных длительности элемента ШПС: зна-

чения отсчётов 1kC    и 1kS   . С учётом аппроксимации опорных сигналов 

(2.12) алгоритм корреляционной обработки наблюдений на интервалах, рав-

ных периоду повторения ШПС, принимает вид: 

jk i
i

X x  ,  jk i
i

Y y , (2.13)

 

 

1  
1

2
1

,

,  

N

jl j k l jk jk l jk
k

N

jl jk l jk jk l jk
k

z X C Y S

z Y C X S

 


 


 

 




 (2.14)

где j – номер периода накопления ШПС; ix  и iy – наблюдения на выходах 

квадратурного преобразователя; jkC  и jkS – отсчёты (2.12) с учётом замены 

моментов kt  на  0 ( 1) 1kt k j Nt t     ; 0,1, , 1l N    	– номер ка-

нала поиска. Суммирование наблюдений в (2.13) ведётся от 

   1 1 1i k m j N      до  1i km j N   , m = T/Tд  – число 

наблюдений на интервале, равном длительности элемента ПСП, Tд  – интер-

вал дискретизации.  

Дальнейшее упрощение алгоритма поиска достигается заменой опти-

мального межпериодного накопителя с обратной связью по решению [38] не-

когерентным накопителем. В этом случае алгоритм (2.13), (2.14) дополняется 

алгоритмом межпериодного некогерентного накопления и принятия реше-

ния: 
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Z Z Z z z

Z Z l N



  

   


(2.15) 

Структура квазиоптимального алгоритма поиска (2.12)–(2.15) поясня-

ется схемой на рисунке 2.8. Квадратурный преобразователь (КП) формирует 

наблюдения ix  и iy  путём перемножения отсчётов vi принятой реализации  c 

отсчётами квадратурных опорных сигналов несущей частоты 0f . В устрой-

стве поэлементной обработки (УЭО) реализуется алгоритм (2.13) равновесо-

вой корреляционной обработки наблюдений ix  и iy  на интервалах, равных 

длительности элемента ПСП. Результаты Xjk и Yjk

 
поэлементной обработки 

(2.13) запоминаются в оперативном запоминающем устройстве (ОЗУ), а за-

тем используются для вычисления статистик (2.14), (2.15) для каждого из N

каналов блока поиска. Опорные кодовые последовательности { }jkc  и { }jks  

вырабатываются формирователем кодовых последовательностей (ФКП).  

Решающее устройство блока поиска определяет номер канала с максималь-

ным значением выходной величины (модуля корреляции), формируя оценку

п̂  времени запаздывания СП. 

Структура одного канала поиска приведена на рисунке 2.9, где обозна-

чения ,   , (·)2,  соответствуют перемножителю, накапливающему сум-

матору, квадратору и вычислителю модуля корреляции. 

Рисунок 2.8 – Структура квазиоптимального алгоритма поиска структурной 
помехи 
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Рисунок 2.9 – Структура канала поиска квазиоптимального приёмника 

структурной помехи 
 

Цифровые интеграторы 1  осуществляют интегрирование на интерва-

лах, равных периоду ШПС (формулы (2.14)), а интегратор 2  – некогерентное 

суммирование модулей корреляции на n периодах ШПС (формулы (2.15)). 

Время поиска для предлагаемого способа состоит из времени наблюде-

ния nTп и межпериодное некогерентное накопление N дискретных значений 

модуля ВКФ в режиме постобработки: (n+1)Tп < t < (n+1)Tп+ Tдоп, где Tдоп – 

дополнительное время, затраченное на постобработку; Tдоп≈N2Tслож  

(Tслож = 1/fт – время выполнения операции сложения/вычитания). При тактовой 

частоте операций вычислителя fт = 300 МГц (поддерживаемая частота ряда 

ПЛИС фирмы Xilinx® среднего уровня), числе периодов накопления n = 25, 

длительности ШПС Tп = 40 мс, время поиска tпоиск  составляет около 2 с. При 

поиске в режиме реального времени с помощью устройства, реализующего 

циклический способ поиска, с числом параллельных каналов Nкан время поиска 

для тех же условий составляет tпоиск = nTпN/Nкан ≈ 16383 с/Nкан (около 2.5 мин 

при Nкан = 100).  
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Приведенное упрощение алгоритма поиска достигается ценой потерь в 

помехоустойчивости не более 1 дБ по сравнению с оптимальным алгоритмом 

поиска при ݍ ൒ 5дБ [38]. 

 
 
2.4.2 Блок-схема алгоритма поиска и обнаружения  

мощной структурной помехи 

Поскольку компенсация необходима в случае сильного превышения 

сигнала помехой, алгоритм поиска и обнаружения мощной структурной поме-

хи построен следующим образом: 

1. Вычисляются значения модуля ВКФ (2.15) на одном периоде ШПС (накоп-

ление не требуется, т. к. отношение структурная помеха/шум составляет 0 дБ и 

более) в каждом из 4-х каналов приёма сигналов Пр1 – Пр4 (по числу опорных 

станций). 

2. Определяется максимальный выброс ВКФ mjZ  в  каждом из 4-х каналов 

приёма сигналов Пр1 – Пр4 (j=1,2,3,4). 

3. Определяется максимальный выброс ВКФ mZ  среди значений mjZ . 

4. Определяется 2-й по величине максимум ВКФ mZ  в каналах приёма сигна-

лов Пр1 – Пр4. 

5. Проверяется критерий обнаружения сильного (мешающего) сигнала – 

структурной помехи: 

50m mZ Z  . 

Превышение мешающего сигнала от близкой ОС над сигналом других 

ОС на 34 дБ и более соответствует наличию мощной СП, для подавления ко-

торой и служит АКП.  Номер m канала с максимальным значением выходной 

величины (модуля корреляции) соответствует оценке п̂  времени запаздыва-

ния СП на этапе поиска.  

Приведенный алгоритм поиска и обнаружения мощной структурной по-

мехи изображен на рисунке 2.10. 
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Рисунок 2.10 – Блок-схема алгоритма поиска и обнаружения 
мощной структурной помехи 
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Рисунок 2.10. Продолжение – Блок-схема алгоритма поиска и обнару-
жения мощной структурной помехи 

 
Приведенный алгоритм поиска и обнаружения мощной структурной 

помехи может быть реализован на базе одного канала. 

 
2.4.3 Слежение за задержкой структурной помехи 

Кодовой синхронизации (слежению за задержкой) предшествует поиск 

СП по времени запаздывания с точностью τ 2T  (аномальные ошибки 

отсутствуют). По завершении поиска на начальном этапе кодовой синхрони-

зации реализуется алгоритм некогерентного слежения за задержкой (некоге-
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рентная ССЗ), а затем (после установления фазовой синхронизации) – алго-

ритм когерентной ССЗ.  

В случае некогерентной ССЗ используется некогерентный временной 

дискриминатор, реализующий алгоритм [17]: 

   

2 2
д 1 2

1 2
1 1

( ) ( ),  ( ) ( ) ( ),

( ) ( ) ( ) , ( ) ( ) ( ) ,
M M

i i i i i i i i
i i

Z Z Z Z z z

z x I y Q z x Q y I
 

        

          
 (2.16) 

где п
ˆ ˆ( ) ( τ )i iI I t     и п

ˆ ˆ( ) ( τ )i iQ Q t      – отсчеты опорных квадра-

турных сигналов, соответственно опережающих на   (знак “+”) и отстаю-

щих на   (знак “–“) относительно «синхронных» опорных сигналов 

пˆ( τ )iI t   и пˆ( τ )iQ t  , пτ̂  – оценка времени запаздывания СП (априорное 

значение задержки τ̂  формируется на этапе поиска); 1( )z   и 2 ( )z   – 

квадратурные компоненты корреляции комплексных огибающих принимае-

мого и опорных сигналов  в «опережающем» и «задержанном» каналах дис-

криминатора; П Д/M T T  – число отсчетов на интервале интегрирования. 

Структура алгоритма (2.16) поясняется схемой на рисунке 2.11 (по-

дробно показана схема «опережающего» канала). При малом дискрете   из-

менения задержки τ  возможна асимптотически точная реализация оптималь-

ного алгоритма некогерентного слежения за задержкой СП.  

В режиме слежения за фазой СП возможно когерентное (синхронное) 

детектирование, в результате которого выделяются квадратурные видеоча-

стотные компоненты СП – п( τ )I t   и п( τ )Q t  . Систему слежения за ука-

занными видеосигналами называют когерентной, как и временной дискри-

минатор, который в ней используется. В этом случае используется временной 

дискриминатор, реализующий алгоритм [17]: 
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Рисунок 2.11 – Структура некогерентного временного дискриминатора 
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     .           (2.17) 

  Структура оптимального алгоритма (2.16) поясняется схемой  

на рисунке 2.12, где обозначение ( )f   соответствует  функциональному пре-

образователю с характеристикой ( ) th( ),f x x  id  ˆ( τ)id t  , iI = ˆ( τ)iI t   и  

iQ = ˆ( τ)iQ t   – соответственно отсчеты  опорной кодовой ПСП, а также от-

счеты опорных квадратурных сигналов, формируемые синтезатором отсчетов 

(исполнительный элемент системы кодовой синхронизации). В отсутствие 

модуляции ШПС данными, когда ( ) const( ) 1D t t  , характеристика ( ) 1f x  : 

оптимальный когерентный дискриминатор в отсутствие модуляции данными 

(рисунок 2.13). 

Особенностью схемы когерентного временного дискриминатора явля-

ется то, что синхронный детектор содержит два квадратурных канала для 

выделения видеочастотных сигналов  tI  и  tQ  с элементами вида полувол-

ны косинуса (длительность элемента каждого квадратурного ШПС составля-

ет T2 ). 
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Рисунок 2.12 – Структура когерентного временного дискриминатора  
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Рисунок 2.13 – Структура когерентного временного дискриминатора 

 в отсутствие модуляции данными   
 

В случае слежения за задержкой структурной помехи, промодулиро-

ванной цифровыми данными, схема когерентного ВД должна быть дополне-

на перемножителем для снятия инверсной модуляции с сигнала ошибки дjZ  

(рисунок 2.9). Нижний канал схемы предназначен для формирования оценки 

ˆ
jD  текущего информационного бита (демодулятор). Время интегрирования в 

когерентном дискриминаторе с обратной связью по решению определяется 

длительностью бита ПT . 

Структурная схема когерентной ССЗ представлена на рисунке 2.14. 

Принятая реализация (отчеты iy ) перемножается с опорными сигналами 
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0cosω t  и 0sin ω t  промежуточной частоты, синфазными принятому ШПС. 

Результат синхронного детектирования представляет собой аддитивную 

смесь квадратурных видеочастотных компонент СП п( τ )I t   и п( τ )Q t   и 

дискретного белого шума. Составляющая удвоенной частоты 0ω  устраняется 

в процессе последующего интегрирования.  

iy  itI

 п пˆi jI t  

it0cos

it0sin

 п пˆi jQ t  

 iQ t
id

M...1


дjZ

Рисунок 2.14 – Структурная схема когерентной ССЗ 
 
Сигнал с выхода сумматора в верхнем канале когерентного временного 

дискриминатора перемножается с опорной кодовой последовательностью 

d(t), формируемой генератором кода. Код d(t)[1,–1] используется также при 

формировании опорных видеочастотных сигналов I(t) и Q(t) в синтезаторе 

опорных квадратурных сигналов. Результат перемножения интегрируется на 

интервалах, равных периоду Tп повторения ШПС, в результате чего образует-

ся сигнал ошибки. Функции цифрового интегратора выполняет накапливаю-

щий сумматор со сбросом (цепи сброса на рисунке не показаны). 

Далее, в перемножителе полученный сигнал ошибки перемножается с 

сигналом с выхода преобразователя ( )f  . Благодаря этому исключается влия-

ние цифровой модуляции структурной помехи на формирование сигнала 

ошибки, пропорционального временнóму рассогласованию принятой СП и 

опорных квадратурных сигналов I(t) и Q(t). Отсчеты дjZ  (2.7) запоминаются 
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на время пT , определяющее шаг фильтрации, и поступают на петлевой 

фильтр (ПФ), цифровой управляемый генератор (ЦУГ) тактовой частоты, ге-

нератор кода (ГК) и синтезатор опорных квадратурных сигналов (СОКС), 

представляющие собой сглаживающие цепи и исполнительное устройство 

ССЗ. В моменты пt jT  1,2,...j   интеграторы сбрасываются, и начинает 

формироваться последующий отсчёт сигнала ошибки. 

Петлевой фильтр ПФ сглаживает флуктуации сигнала ошибки, форми-

руя управляющий сигнал для цифрового управляемого генератора. Сигнал 

тактовой частоты  fт = 1/T, формируемый ЦУГ, поступает на вход генератора 

кода. Формируемая генератором кода кодовая последовательность d(t) посту-

пает на вход синтезатора опорных квадратурных сигналов, определяя знак 

приращения фазы /2 на интервалах, равных длительности T элемента кода.  

С выходов синтезатора опорных квадратурных сигналов опорные квад-

ратурные сигналы I(t) и Q(t) поступают на входы перемножителей ФД, а так-

же на входы перемножителей модулятора блока оценки помехи.  

 
 
2.4.4 Слежение за фазой структурной помехи 

Структура кольца слежения за фазой СП определяется, прежде всего, 

тем, имеется ли дополнительная модуляция данными или такая модуляция 

отсутствует. В первом случае используется фазовый дискриминатор, реали-

зующий алгоритм [14]: 

 1
допт 22

th ,
σ

z
Z z   

 
 (2.18) 
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где   ,i iI I t   i iQ Q t  – отсчеты опорных сигналов    cos ,I t t    

   sin ,Q t t    0
ˆ ˆ2 φi if t     – отсчеты полной фазы опорных сигналов 

несущей частоты (в режиме слежения); φ  – оценка фазы φ  СП на предыду-

щем шаге фильтрации, экстраполированная на текущий шаг фильтрации.  

 Структура оптимального алгоритма ФД (2.18), (2.19) поясняется 

схемой на рисунке 2.15, где обозначение ( )f   соответствует 

функциональному преобразователю с характеристикой  ( ) thf x x . 

Отсчеты iI  и iQ  опорных квадратурных сигналов формируются системой 

кодовой синхронизации приемника, а отсчеты ˆcos i  и ˆsin i  опорных 

квадратурных сигналов несущей частоты формируются синтезатором 

отсчетов, который является исполнительным элементом ССФ. 

Варианты реализации оптимального алгоритма ФД, представленные 

схемами на рисунке 2.15 (а и б), отличаются порядком выполнения операций 

фазового детектирования (умножения на отсчеты ˆcos i  и ˆsin i  опорных 

квадратурных сигналов несущей частоты) и «снятия» широкополосной ча-

стотной манипуляции (умножения на отсчеты iI  и iQ  квадратурных состав-

ляющих: на рисунке 2.15а – в первую очередь умножение на отсчеты опор-

ных квадратурных сигналов несущей частоты; на рисунке 2.15б – в первую 

очередь умножение на отсчеты квадратурных составляющих комплексной 

огибающей опорного ШПС комплексной огибающей опорного ШПС). С точ-

ки зрения аппаратурных и вычислительных затрат, связанных с реализацией, 

оба варианта эквивалентны. 
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Рассмотрим работу ССФ (рисунок 2.16) с оптимальным фазовым дис-

криминатором СП (рисунок 2.11а). Входной сигнал, представляющий адди-

тивную смесь полезного сигнала, структурной помехи и шума, поступает на 

вход фазового дискриминатора системы слежения за фазой.  

В фазовом дискриминаторе входной сигнал перемножается с опорными 

квадратурными сигналами, соответственно cos(0t) и sin(0t) частоты 0, 

равной средней частоте структурной помехи. Указанные сигналы вырабаты- 
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
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Рисунок 2.15 – Структура оптимального фазового дискриминатора СП 
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ваются подстраиваемым генератором блока слежения за фазой. Подстраивае-

мый генератор формирует квадратурные сигналы несущей частоты ˆcos  и 

ˆsin , 0
ˆ ˆt      – оценка полной фазы, ̂  – оценка начальной фазы несу-

щего колебания. Квадратурные видеочастотные составляющие структурной 

помехи перемножаются с опорными видеочастотными сигналами, формируе-

мыми синтезатором опорных квадратурных сигналов блока слежения за за-

держкой. При идеальной кодовой синхронизации опорные квадратурные сиг-

налы  ˆ τ̂I I t   и  ˆ τ̂Q Q t   являются точными копиями квадратурных ви-

деочастотных компонентов I(t) и Q(t) принимаемой структурной помехи: τ̂  – 

оценка группового времени запаздывания на трассе распространения сигна-

лов – оценка кодовой задержки СП.  

ПФ

ЦУГ

+

iy  itI

 п пˆi jI t  

it0cos

it0sin

 п пˆi jQ t  

 iQ t

M...1

 дjZ
+

M...1

  f
z1

z2

Квадратурный 
коррелятор

Рисунок 2.16 – Структура системы слежения за фазой СП 
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Результаты перемножения квадратурных составляющих входного и 

опорных сигналов объединяются в вычитателе и сумматоре, образуя соответ-

ственно «косинусную» и «синусную» квадратурные составляющие, пропор-

циональные cos(t) и sin(t), где (t) – фазовая ошибка системы синхрониза-

ции (составляющие удвоенной частоты 0 подавляются при последующей 

обработке). Цифровые интеграторы в квадратурных каналах ФД осуществля-

ют интегрирование поступающих на их входы квадратурных составляющих 

сжатой по спектру структурной помехи на интервалах, равных периоду Tп по-

вторения ШПС (одинаковому для полезного сигнала и структурной помехи). 

Сброс интеграторов осуществляется с шагом Tп синхроимпульсами, выраба-

тываемыми ССЗ (цепи сброса на рисунке не показаны). 

Результаты z1 и z2 интегрирования в квадратурных каналах ФД, пропор-

циональные величинам cosA   и sinA , где А – амплитуда СП, поступают на 

выходной перемножитель. Последний формирует сигнал ошибки zд(), про-

порциональный фазовому рассогласованию принимаемой структурной поме-

хи и опорных сигналов частоты 0. При этом составляющая z2 поступает на 

сигнальный вход перемножителя непосредственно, а составляющая z1 посту-

пает на опорный вход через функциональный преобразователь с характери-

стикой ( )f  , благодаря чему исключается влияние цифровой модуляции  

D(t)[1,–1] структурной помехи на формирование сигнала ошибки zд(). 

 Выходной сигнал петлевого фильтра ПФ1, сглаживающего флуктуации 

сигнала ошибки zд(), обусловленные действием шума, используется для 

управления частотой и фазой опорных сигналов, формируемых подстраивае-

мым генератором. 

Результат z1 интегрирования в синфазном канале ФД поступает на вход 

решающего устройства демодулятора, осуществляющего оценку kD̂  текущего 
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информационного символа структурной помехи на момент t = kTп, которая 

используется при формировании копии структурной помехи.  

Блок оценки амплитуды формирует оценку амплитуды СП пÂ , которая 

используется в квадратурном модуляторе для формирования копии струк-

турной помехи. Для этого используется результат z1 интегрирования в син-

фазном канале ФД (рисунок 2.16): п 1
ˆ 2 /A z M , где П Д/M T T  – число от-

счетов на интервале интегрирования, ДT  – интервал дискретизации. Фильтр 

нижних частот служит для сглаживания флуктуаций оценки амплитуды поме-

хи. При превышении оценкой пÂ  заданного порогового уровня блок оценки 

амплитуды формирует управляющий сигнал на включение АКП в тракт при-

ема полезного сигнала.   

 
 
2.5 Алгоритм измерения задержки двухкомпонентного  

шумоподобного сигнала 

 
 
Трудности задачи межпериодного накопления результатов корреляци-

онной обработки, полученных на интервалах интегрирования, равных перио-

ду повторения ШПС, возрастают с ростом базы ШПС и уменьшением энер-

гопотенциала радиолинии. Успешное решение этой задачи во многом опре-

деляет характеристики приемника ШПС в целом (время установления син-

хронизации, аппаратурные и вычислительные затраты и пр.) 

Рассмотрим алгоритм поиска по времени запаздывания двухкомпо-

нентного шумоподобного сигнала с использованием обеих его компонент 

(пилотной и информационной). Принимаемый сигнал представим в виде 

суммы двух квадратурных компонент (пилотной и информационной):  
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          1 с 0 с 2 с 0cos ( ) sin ,s t H t t D t H t t              (2.20) 

где 0ω  – несущая частота; φ  – начальная фаза; cτ  – время запаздывания; 

   
1

0
0

,
N

l lk
k

H t d H t kT




   { 1}lkd   , 1,2l   – квазиортогональные периодиче-

ские псевдослучайные последовательности (ПСП) длины N с частотой следо-

вания символов т 1f T ;  0H t  – функция, описывающая форму одиночно-

го элементарного импульса длительности T (чипа); ( )D t  – двоичный инфор-

мационный сигнал (данные). Выражение (2.20) записано в предположении, 

что амплитуда сигнала равна 1.  

Каждый канал блока корреляторов устройства поиска содержит две па-

ры корреляторов, осуществляющих приём и обработку квадратурных компо-

нент сигнала (2.20). Принятая реализация  y t , представляющая смесь сигна-

ла и шума, поступает на общий для всех каналов устройства поиска квадра-

турный расщепитель, где перемножается с опорными гармоническими сиг-

налами несущей частоты 0ω  с фазами 0 и π / 2 . Затем каждая из двух квадра-

турных компонент перемножается с каждой опорной ПСП  1 τkH t   и 

 2 τkH t   с  задержкой τ k , 1,k M  (M – число каналов устройства поиска). 

Результаты перемножения интегрируются на интервалах наблюдения, рав-

ных периоду повторения ПСП пT NT , образуя квадратурные составляю-

щие корреляционных интегралов (корреляции) пилотной ( 1 (τ)iI  и 1 (τ)iQ ) и 

информационной ( 2 (τ)iI  и 2 (τ)iQ ) компонент. На основе квадратурных кор-

реляций, накопленных за n периодов ПСП, вычисляются модули корреляций. 

Принятие решения о значении параметра cτ  производится решающим бло-

ком на основе выбора максимальной из выходных величин каналов блока 

межпериодного накопления. 
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Проведем анализ помехоустойчивости алгоритма поиска по времени 

запаздывания двухкомпонентного шумоподобного сигнала с использованием 

обеих его компонент: пилотной и информационной. Полагаем, что на вход 

блока межпериодного накопления устройства поиска поступают с шагом пT  

квадратурные корреляции, вычисленные на интервалах интегрирования 

п п[( 1) , ], 1, 2,...,i T iT i n  ,  для  τ τ , 1,k k M  : 

     
п

п

1 1 0

( 1)

( ) cos ;
iT

i

i T

I y t H t t dt


    
  

     
п

п

1 1 0

( 1)

( ) sin ,
iT

i

i T

Q y t H t t dt


      

     
п

п

2 2 0

( 1)

( ) sin
iT

i

i T

I y t H t t dt


     ;        
п

п

2 2 0

( 1)

( ) cos
iT

i

i T

Q y t H t t dt


     .       

Структура одного канала блока межпериодного накопления представ-

лена на рисунке 2.17, где обозначения ,  и sign  соответствуют пере-

множителю, накапливающему сумматору и функциональному преобразова-

телю с характеристикой sign( )x . Два верхних квадратурных канала соответ-

ствуют когерентному накопителю для пилотной компоненты, а нижние два 

канала – квазикогерентному накопителю для информационной компоненты 

сигнала.  

Когерентный накопитель формирует квадратурные корреляции 

 1 1 1 1
1 1

( ) ( ) ( ) ( ),
n n

i i
i i

I I Q Q
 

       . (2.22) 

Структура квазикогерентного квадратурного накопителя определяется алго-

ритмом [69] 

1

2 2 2 2
1 1

2 1 2

ˆ ˆ( ) ( ) ( ), ( ) ( ) ( )

ˆ ( ) sign ( ) ( | ) ( ) ( | )

,

.

n n

i ii i
i i

i i i

I D I Q D Q

D I I i Q Q i

 
      

        

 
 (2.23)

(2.21) 
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В соответствии с (2.23) (первое равенство) производится снятие ин-

версной модуляции с квадратурных составляющих на каждом i-м шаге 

накопления (i=1,…,n). Для этого используется оценка информационного 

символа (второе равенство), которая формируется на основе текущих резуль-

татов когерентного накопления (2.22): 

 1 1 1 1
1 1

( | ) ( ) ( | ) ( ),
i i

j j
j j

I i I Q i Q
 

      . (2.24) 

Результаты накопления (2.24) объединяются, образуя квадратурные корреля-

ции      1 2I I I      и      1 2Q Q Q      , на основе которых вычисля-

ются модули корреляции 2 2( ) ( ) ( )Z I Q     . 

 

Рисунок 2.17 – Структура алгоритма межпериодного накопления 
 

Предложенный алгоритм поиска может быть использован в корреляци-

онных приемниках периодических ШПС с пилотной и информационной 

компонентами, обеспечивая помехоустойчивость, близкую к потенциально 

достижимой в отсутствие модуляции данными [69]. 
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Выводы по главе 2 

 
 
1. Эффективным способом нейтрализации мощной структурной помехи 

в широкополосных РНС является применение автокомпенсатора на основе 

двухпетлевого следящего фильтра. 

2. С учетом реализации наиболее перспективен алгоритм АКП с блан-

кированием первого элемента СП в канале принимаемого сигнала. Данная 

мера позволяет значительно ослабить негативное влияние модуляции данны-

ми на эффективность подавления СП. 

3. Предложенный квазиоптимальный алгоритм поиска с использовани-

ем прямоугольной аппроксимации элементов опорных видеочастотных квад-

ратурных сигналов позволяет существенно сократить время поиска и аппара-

турные затраты на реализацию. 

4. Алгоритм обнаружения мощной СП позволяет идентифицировать 

мощную структурную помеху и при отношении мощного сигнала к слабым 

выше порогового включить автокомпенсатор в тракт приема. 
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Глава 3. Эффективность подавления структурной помехи  

при приёме шумоподобного MSK-сигнала 

 
 
3.1 Моделирование автокомпенсатора структурной помехи  

в системе автоматизированного проектирования Matlab-Simulink 

 
 
На сегодняшний день существует широкий выбор систем инженерного 

анализа, систем автоматизированного проектирования. Современной и одной из 

наиболее перспективных систем является Matlab-Simulink, предоставляющая 

обширные возможности для структурного моделирования и анализа сложных 

систем. Система Matlab-Simulink характеризуется высокой оптимальностью 

алгоритмов работы по сравнению с аналогами, что приводит к высокой точности 

результатов моделирования. При моделировании автокомпенсатора в системе  

Matlab-Simulink применяются библиотечные элементы, имеющие однозначное 

соответствие с готовыми модулями, реализуемыми в программируемых 

логических интегральных схемах (ПЛИС), что существенно на этапе разработки 

реального устройства. Для решения задачи реализации устройств на ПЛИС 

имеется пакет Xilinx System Generator for DSP, интегрируемый с системой  

Matlab-Simulink. Малое время проецирования, простота моделирования, а также 

возможность оперативного исправления ошибок на этапе реализации и малая 

стоимость разработки делает методику проектирования радиоэлектронной 

аппаратуры с использованием ПЛИС очень привлекательной. Временные 

характеристики современных ПЛИС удовлетворяют требованиям, предъявляемым 

к системным контроллерам, контроллерам высокоскоростных интерфейсов ввода-

вывода и, тем более, к медленным периферийным контроллерам. Размеры же 

современных программируемых схем позволяют достичь высокого уровня 

интеграции, полностью соответствующего современным требованиям. На рисунке 

3.1 показана модель блока формирования СП.  
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Рисунок 3.1 – Модель блока формирования СП  
в системе Matlab-Simulink 

 
На рисунке 3.1 приняты обозначения: Code -1 +1 – генератор ПСП; Phi, 

Tau, Data – входы для имитации фазового сдвига, кодовой задержки, 

цифровой модуляции; Pomeha out – выход формирователя СП. Алгоритм 

работы формирователя полезного сигнала и копии структурной помехи 

аналогичны алгоритму работы блока формирования СП. 

Модель компенсатора следует создавать в соответствии с его 

функциональной схемой. Моделирование автокомпенсатора с учетом 

имитации корреляционных процессов сопряжено со значительными 

объемами вычислений. В условиях ограниченности ресурсов ЭВМ данное 

обстоятельство существенно затрудняет получение результатов. Исходя из 

вышесказанного целесообразно создание моделей фазового и когерентного 

временного дискриминаторов на основе математического описания их 

работы в соответствии с формулами (2.17)–(2.19). При этом на вход моделей 

подается не модель СП, а ее параметры, за которыми происходит слежение. 

Модель автокомпенсатора, созданная в системе Matlab-Simulink, 

изображена на рисунке А.1 приложения А. Помимо блоков слежения за 
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фазой и задержкой, блока оценки амплитуды и блока имитации СП содержит 

также формирователи СП и копии СП и вычитатель. На рисунке А.1 приняты 

обозначения: Fdop – доплеровский частотный сдвиг, Гц; Tau0 – начальное 

значение задержки, с; phi0 – начальное значение фазового сдвига, рад; 

Vozdeistv – блок имитации (рисунок 3.2), формирующий в соответствии с 

доплеровским сдвигом значения задержки, фазового сдвига и 

информационный символ D(t) = (–1)k, где k – номер периода ШПС; Pomeha 

Generator – блок формирования структурной помехи; BSF – блок слежения за 

фазой; BSZ – блок слежения за задержкой; BOA – блок оценки амплитуды; PF 

1 – первый петлевой фильтр; PF2 – второй петлевой фильтр; Former IQ – 

формирователь опорных видеочастотных сигналов  τ̂I t   и  τ̂Q t  ; 

Former Cos Sin – формирователь квадратурных сигналов несущей частоты 

ˆcos  и ˆsin , 0
ˆ ˆω φt    – оценка полной фазы; Modulator – модулятор; 

Rejector – вычитатель; To File: Vihod Compensatora – блок записи данных в 

файл. 

Блок, представленный на рисунке 3.2, имитирует СП с учетом 

доплеровского частотного сдвига. Начальные значения кодовой задержки и 

фазового сдвига, значение доплеровского сдвига подаются на порты, 

обозначенные соответственно tau0, phi0, Fdop.  

Модель компенсатора на рисунке А.1 имитирует СП, изменяя ее 

задержку и фазовый сдвиг в соответствии с установленными начальными 

значениями и доплеровским частотным сдвигом и формируя 

информационный символ D(t), формирует СП, имитирует работу блоков 

слежения за фазой и задержкой и блока оценки амплитуды, на основе 

полученных оценок формирует копию СП и вычитает ее из самой 

структурной помехи. 
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3.1.1 Блок оценки амплитуды 

На рисунке 3.3 представлена модель блока оценки амплитуды и 

информационного символа в режиме реального времени. На рисунке 

обозначено: Z1k – вход для сигнала синфазного канала ФД;  sign block – блок 

вычисления знаковой функции; Noise3 – источник шума n3k с дисперсией 

0.0001 и тактовым интервалом равным Т, Dk_cosPhi – вход для сигнала 

 
 

Рисунок 3.2 – Блок имитации параметров СП с учетом доплеровского 
 частотного сдвига 
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модели ФД. БОА использует синфазный канал фазового дискриминатора, что 

сокращает вычислительные затраты на вычисление модуля корреляции по 

квадратурным каналам. В режиме слежения за фазой несущего колебания 

фазовая ошибка не оказывает заметного влияния на оценку амплитуды. При 

подаче на вход Z1k сигнала с выхода синфазного канала ФД блок оценки 

амплитуды сглаживает флуктуации сигнала, устанавливая на своем выходе 

значение оценки амплитуды СП. 

Дисперсия оценки относительной амплитуды ˆ( ) /A A A  определяется 

отношением СП/шум на выходе синфазного канала ФД: 2 2
δσ 1 /A q . В 

худшем случае, когда отношение СП/шум на входе АКП составляет  

h = –5 дБ, отношение СП/шум в полосе ШПС составляет q = 40 дБ, а СКО 

ошибки по относительной амплитуде составляет δσ 0.01A  . Усреднение 

ошибки за счёт использования ФНЧ даёт дополнительное уменьшение 

ошибки в ш п1 2F T раз. При шумовой полосе ФНЧ Fш = 0.5 Гц уменьшение 

ошибки составит 5 раз, а СКО ошибки δσ 0.002A  .  

На рисунке 3.4 приведена временная диаграмма оценки ˆ
kA  амплитуды 

СП, которая отражает переходной процесс в БОА и флуктуации, 

обусловленные воздействием шума. 

На рисунке 3.5 приведена временная диаграмма ошибки оценки 

амплитуды. Как видно из рисунка, модель БОА, составляющие приемник 

мешающего сигнала, обеспечивает требуемую точность оценки амплитуды в 

условиях воздействия шума и при доплеровском сдвиге 0.2 Гц, считающимся 

максимально возможным для данной РНС. При этом СКО нормированной 

ошибки оценки амплитуды σ 0.0022A  , что совпадает с аналитическим 

результатом. 
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Рисунок 3.3 – Модель блока оценки амплитуды в системе Matlab-Simulink 
 

 
Рисунок 3.4 – Временная диаграмма оценки амплитуды СП 
 
С выхода модели Dk_cosPhi фазового дискриминатора сигнал, 

модулированный цифровым сообщением D(t), поступает в БОА. Блок оценки 

амплитуды производит оценку текущего информационного символа с 

интервалом Т в условиях воздействия шума. 

, В 

 j 
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Рисунок 3.5 – Временная диаграмма ошибки оценки амплитуды.  
 
Отношение СП/шум после корреляционной обработки на интервале Тп 

в приемнике составляет порядка 40 дБ и определяется выражением  

п 02 /q E N ,  п п п пE PТ P NТ  , 

где пE  и пP  – соответственно энергия и мощность СП,  N0 – спектральная 

плотность шума. отношение СП/шум за время длительности элемента Т 

п п п

0 0 0

2 2 1 2
T

PТ P NТ E q
q

N N N NN N
    . 

Тогда вероятность ошибки определения информационного символа 

находится как 

 , (3.1) 

где п
Т

0

2P Tq
N

  – отношение СП/шум на длительности элемента Т;  

Ф( )x  – интеграл вероятности Лапласа [22];  j – номер текущего элемента 

ПСП,  j = 0, 1, 2, …. 

На рисунке 3.6а представлена зависимость вероятности ошP  от 

относительного времени интегрирования /t T , равного количеству 

проинтегрированных элементов ПСП при отношении СП/шум Т 3q   дБ (0 дБ 

в полосе ШПС). Из рисунка видно, что при оценивании текущего 

информационного символа по первым 25 элементам ПСП вероятность 

ошибки 4
ош 1 10P   . На рисунке 3.6б представлена временная диаграмма 

 ош 1 TP q j 
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оценки ,
ˆ

k jD  текущего информационного символа после окончания 

переходных процессов в системе: по оси абсцисс отложено относительное 

время  j = t/T. 

 
а 

 
б 

Рисунок 3.6 – Оценка текущего информационного символа:  
а – зависимость вероятности ошP  от времени интегрирования; 

б – временная диаграмма оценки ,
ˆ

k jD  
 

Таким образом, m может составлять величину до нескольких 

элементов. Для исключения проникновения ошибочно компенсируемой 

помехи (копия помехи модулирована ошибочным информационным 

символом) следует : а) включить в тракт задержку на 5 элементов (см. 

параграф 2.4), б) бланкировать на 5 позиций (см. параграф 2.5). В первом 

случае задержка на 5 элементов ПСП потребует около 4 кб (при 16-

разрядном представлении входного сигнала и частоте дискретизации  

fд = 10f0 ≈ 20 МГц). Во втором случае количество исключаемых элементов 

ПСП при N = 16383 пренебрежимо мало, как и потери энергии сигнала и 

помехи. 
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3.1.2 Система слежения за задержкой 

Кодовой синхронизации предшествует поиск СП по времени 

запаздывания с точностью τ 2T  (аномальные ошибки отсутствуют), где  

τ  − ошибка синхронизации: п п0ˆτ τ τ  ,  п0τ̂  − априорное значение задержки 

ШПС пτ , формируемое на этапе поиска. На схеме автокомпенсатора помехи 

ради упрощения не показан блок поиска.  

Вероятность аномальных ошибок определяется формулой [17] 

 

2 2

ош

1
exp exp

2 4 2 4

N q N q
P

   
      

   
 , (3.2)

 

где  / 2 0.78Rq qR T q   – отношение СП/шум  для наименее 

благоприятного случая, когда погрешность кодовой синхронизации по 

завершении поиска составляет 2T  (при дискрете поиска T   и ош 0P  ). 

В этом случае правильному  окончанию поиска соответствует один из двух 

опорных сигналов, имеющих временную расстройку  –T/2 и  T/2 

относительно принимаемой СП.  

При отношении СП/шум q = 40 дБ и N = 214–1 = 16383 рассчитанная по 

формуле (3.2) вероятность ошибки пренебрежимо мала (Pош <10-10). 

По завершении поиска на начальном этапе кодовой синхронизации 

реализуется алгоритм некогерентного слежения за задержкой СП 

(некогерентная ССЗ), а затем (после установления фазовой синхронизации) – 

алгоритм когерентной ССЗ.  

Дискриминатор некогерентной ССЗ является двухканальным. Каналы 

" 2"T  и " 2"T  соответствуют опорным квадратурным сигналам 

   п 2I t I t T    и    п 2Q t Q t T   , опережающим и отстающим на 2T   

относительно «синхронных» опорных сигналов    п τI t I t   и 

   п τQ t Q t  , где   − ошибка синхронизации: п пˆτ τ τ  , пτ̂  − оценка 

задержки ШПС п , формируемая системой слежения за задержкой. Сигнал 
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ошибки  д τZ  формируется в соответствии с алгоритмом (2.16) временного 

дискриминатора. 

Когерентный дискриминатор использует только синфазную 

составляющую  1 τz  «синхронного» канала (алгоритм (2.17)). На рисунке 3.7 

приведена модель когерентного временного дискриминатора, описываемая 

формулой (2.17). Смысл обозначений следующий: tauk – вход для задержки 

СП по коду, tau to minus – вход для сигнала петлевого фильтра ССЗ, Noise3 – 

источник шума n3k с дисперсией 0.0001, Sign in – вход для сигнала знакового 

преобразователя, Ztaui – выход дискриминатора, R(tau) – выход сигнала для 

модели ФД, Dk_cosPhi – вход для сигнала модели ФД.  

 
Рисунок 3.7 – Модель когерентного временного дискриминатора  

в системе Matlab-Simulink 
 
На рисунке 3.8 приведены модели петлевых фильтров ССЗ,  где 

приняты обозначения: in1 и out1 – вход и выход фильтра ССФ, in2 и out2 – 
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вход и выход фильтра ССЗ, F(k) – выход фильтра ССФ с информацией об 

оценке доплеровского сдвига. 

 
Рисунок 3.8 – Модель петлевого фильтра блока слежения за задержкой  

в системе Matlab-Simulink 
 

 Для некогерентной ССЗ используется фильтр с передаточной 

функцией    ф 1K p Tp p   (система с астатизмом 2-го порядка), 

оптимальный для линейной модели изменения задержки  с 1τ t v t  [18]. 

Такой фильтр соответствует следящей системе с астатизмом 2-го порядка. 

Для когерентной ССЗ используется фильтр с передаточной функцией 

 ф 1K p p   (система с астатизмом 1-го порядка). Динамическая ошибка 

исключается за счёт использования оценки скорости изменения задержки 

0
ˆˆ /v F f  , которая формируется на основе оценки доплеровского частотного 

сдвига F̂  системой слежения за фазой несущего колебания.  

Дисперсии ошибки слежения в установившемся режиме определяется 

выражением [25] 

2 2
э ш п2 F T    , (3.3) 

где шF  – шумовая полоса ССЗ, 2
э  – дисперсия эквивалентных временных 

флуктуаций, определяемая формулой [18] 

 

2
2

2
4

э

T

q
 


.
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При отношении СП/шум на входе АКП равном –5 дБh   (худший 

случай), и шумовой полосе ССЗ шF = 0.05 Гц, отношение СП/шум q = 40 дБ и 

СКО ошибки τσ 1.2 нс. 

Зададимся начальной задержкой по коду и доплеровским частотным 

сдвигом: соответственно 0.5Т и 0 Гц. Произведем моделирование работы 

ССЗ, разомкнув при этом кольцо ССФ. На рисунке 3.9 приведена временная 

диаграмма ошибки слежения за задержкой в отсутствие доплеровского 

сдвига. В установившемся режиме СКО ошибки слежения за задержкой 

составляет 0.85   нс.  

        
Рисунок 3.9 – Диаграмма ошибки слежения за задержкой: 

начальная задержка по времени 0.5Т; доплеровский сдвиг 0 Гц 
 

Зададимся начальной задержкой по коду и доплеровским частотным 

сдвигом: соответственно 0.5Т рад и 0.2 Гц. Произведем моделирование 

работы ССЗ, по-прежнему разомкнув кольцо ССФ. На рисунке 3.10 

приведена временная диаграмма ошибка слежения за задержкой при 

доплеровском сдвиге 0.2 Гц. Присутствует динамическая ошибка 8.2 нс, СКО 

динамической ошибки составляет τσ 1.3  нс. 

, 

10–7 с i 
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Рисунок 3.10 – Диаграмма ошибки слежения за задержкой: 
начальная задержка 0.5Т; доплеровский сдвиг 0.2 Гц 

 
На рисунке 3.11 приведены временные диаграммы ошибок слежения за 

кодовой задержкой СП при замкнутой системе слежения за фазой. 

Представленные зависимости соответствуют начальной ошибке , 

отношению СП/шум на входе АКП 5 дБh   , скорости объекта 100 км/чV   

(доплеровский сдвиг 0.2 Гц), шумовой полосе системы ш 0.05 ГцF  .  Как 

видно из рисунка, требуемая точность слежения при заданных условиях 

обеспечивается: СКО ошибки слежения в установившемся режиме 

составляет τσ 1.8  нс. Время установления синхронизации сх 80t  c,  

динамическая ошибка .  

 

 

Рисунок 3.11 – Временные диаграммы ошибки  слежения  
за кодовой задержкой 

0τ 0.5T

дτ τ 0 

, 

10–7 с i 

 , 
10–7 с 

t, с 



100 

 

Сравнение результатов моделирования с результатами расчёта 

дисперсии 2
  с использованием формулы (3.3) свидетельствует о 

приемлемом для приложений совпадении (расхождение менее 10%). 

Как видно из рисунка 3.10 и 3.11, модель ССЗ обеспечивает требуемую 

точность слежения за задержкой в условиях воздействия шума и при 

ненулевом доплеровском сдвиге. Результаты моделирования с достаточной 

точностью совпадают с аналитическими результатами. 

 
 

3.1.3 Система слежения за фазой 

Сигнал ошибки  дZ   формируется в соответствии с алгоритмом 

(2.11) фазового дискриминатора. В качестве петлевого фильтра системы 

слежения за фазой используется фильтр с передаточной функцией 

   ф 1K p Tp p  . Такой фильтр соответствует следящей системе с 

астатизмом 2-го порядка и является оптимальным для линейной модели 

изменения фазы  описывающей доплеровскую составляющую 

фазового сдвига принимаемого ШПС со средней частотой  f0 (F – частотная 

расстройка относительно значения f0) [14]. Исходя из вышесказанного, 

целесообразно создание моделей фазового и когерентного временного 

дискриминаторов на основе математического описания их работы в 

соответствии с формулами (2.18)–(2.19). При этом на вход моделей подается 

не модель СП, а ее параметры, за которыми происходит слежение. 

Созданная в системе Matlab-Simulink модель фазового дискриминатора 

показана на рисунке 3.12, которая имитирует работу фазового 

дискриминатора. На рисунке 3.12 приняты следующие обозначения: Z1k – 

выход синфазного канала, Sign out – выход знакового преобразователя, Zphi – 

выход фазового дискриминатора, R(tau) – вход для сигнала модели ВД, 

Dk_cosPhi – выход для модели ВД и БОА, Dk – вход для цифровой 

модуляции и информации об  амплитуде (амплитуда СП принята единичной), 

cφ ( ) 2π ,t Ft
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Phik – вход для фазового сдвига СП, Phi to minus – вход для сигнала 

петлевого фильтра ССФ, Noise1 и Noise2 – источники шумов n1k и n2k с 

дисперсией 0.0001. 

 
Рисунок 3.12 – Модель фазового дискриминатора в системе Matlab-Simulink 
 

 
Рисунок 3.13 – Модель петлевого фильтра ССФ 

 
Для дисперсии фазовой ошибки в установившемся режиме можем 

записать 

 , (3.4) 

где  – шумовая полоса ССФ;  – дисперсия эквивалентных фазовых 

флуктуаций, определяемая формулой [14] 

 

2
2

1
э q  .  (3.5) 

2 2
φ эφ ш пσ 2σ F T

шF 2
эφσ



102 

 

При отношении СП/шум на входе АКП равном минус 5 дБ (худший 

случай), и шумовой полосе ССФ шF = 0.1 Гц, отношение СП/шум q = 40 дБ и 

СКО ошибки  0.0009 
 
рад.  

Оценим эффективность работы моделей ССФ и ССЗ. Зададимся 

начальным фазовым сдвигом и доплеровским частотным сдвигом: 

соответственно 0.1 рад и 0 Гц. Произведем моделирование работы ССФ, 

разомкнув при этом кольцо ССЗ. На рисунке 3.5 приведена временная 

диаграмма ошибки слежения за фазой. В установившемся режиме СКО 

ошибки слежения за фазой составляет 0.00083 
 
рад. 

Зададимся начальным фазовым сдвигом и доплеровским частотным 

сдвигом: соответственно 0.1 рад и 0.2 Гц. Произведем моделирование работы 

ССФ, по-прежнему разомкнув кольцо ССЗ. На рисунке 3.14, 3.15 приведены 

временные диаграммы ошибки слежения за фазой. В установившемся 

режиме СКО ошибки слежения за фазой составляет 0.0009 
 
рад.  

 
Рисунок 3.14 – Диаграмма ошибки слежения за фазой: 

начальный фазовый сдвиг 0,1 рад; доплеровский сдвиг 0 Гц 
 

На рисунке 3.16 приведены временные диаграммы ошибок слежения за 

фазой СП. Представленные зависимости соответствуют начальной ошибке 

0 0.1 рад  , отношению СП/шум на входе АКП 5h    дБ, скорости объекта 

100V   км/ч (доплеровский сдвиг 0.2 Гц), шумовой полосе системы 

i 



103 

 

ш 1 ГцF  . Как видно из рисунка, требуемая точность слежения при заданных 

условиях обеспечивается: СКО ошибки слежения в установившемся режиме 

составляет 0.0012   рад. Время установления синхронизации 50 ссхt  , 

перерегулирование составляет около 1.5%, динамическая ошибка д 0φ  . 

         

 

Рисунок 3.15 – Диаграмма ошибки слежения за фазой: 
начальный фазовый сдвиг 0.1 рад; доплеровский сдвиг 0.2 Гц 

 

 

Рисунок 3.16 – Временные диаграммы ошибки слежения за фазой. 
 
Как видно из рисунка 3.15, рисунка 3.16, модель ССФ обеспечивает 

требуемую точность слежения за фазой в условиях воздействия шума и при 

t, с 

 , 
рад 

 , 
рад 

i 
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ненулевом доплеровском сдвиге. Результаты моделирования с достаточной 

точностью  совпадают с аналитическими результатами. 

 
 
3.1.4 Эффективность подавления структурной помехи 

автокомпенсатором 

В работе создана модель эксперимента с использованием кодовой 

последовательности длины N = 127 элементов с целью сокращения 

временных затрат на имитационное моделирование. Модель 

корреляционного приемника представлена на рисунке 3.17, где приняты 

обозначения: From File: Vihod compensatora – блок чтения данных из файла; 

Former IQ – формирователь опорных видеочастотных сигналов  I t  и  Q t ; 

Former Cos Sin – формирователь квадратурных сигналов несущего колебания 

 0cos t  и  0sin t ; Cumulative Sum – интеграторы; Get Block – блок 

считывания сигналов с выходов интеграторов; pow2 channel – блоки 

возведения во вторую степень; Square root – блок вычисления квадратного 

корня. 

На рисунке 3.18 представлена временная диаграмма подавленной  

структурной помехи при условиях: амплитуда СП на входе компенсатора  

1 В, отношении СП/шум на входе АКП минус 5 дБ, доплеровский частотный 

сдвиг 0 Гц, начальные значения кодовой задержки и фазового сдвига 

соответственно 0.5Т и 0.1 рад. 
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Рисунок 3.17 – Модель корреляционного приемника  

в системе Matlab-Simulink 

 

Рисунок 3.18 – Временная диаграмма СП на выходе компенсатора в 
отсутствие доплеровского сдвига 

 
Как видно из рисунка, по завершении переходного процесса, 

длительность которого составляет порядка 18 периодов ШПС, подавление 

СП составляет порядка 46 дБ. В начале каждого периода ШПС СП не 

компенсируется, поскольку блоку оценки амплитуды требуется время равное 
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Т для определения текущего информационного символа. При определении 

информационного символа за первые 25 длительностей элемента ПСП 

вероятность неправильной оценки информационного символа составляет не 

более  10–4. Поэтому можно считать, что длительность нескомпенсированной 

СП составляет не более 25Т при длительности всего ШПС 16383Т и не 

оказывает заметного эффекта на работу навигационных приемников. 

На рисунке 3.19 представлена временная диаграмма подавленной СП 

при амплитуде А = 1 В на входе компенсатора, при отношении СП/шум на 

входе АКП минус 5 дБ, при наличии доплеровского частотного сдвига 0.2 Гц 

и при начальных кодовой задержке и фазовом сдвиге 0.5Т и 0.1 рад. 

 

Из рисунка 3.19 видно, что при наихудших условиях (q = 40 дБ, Fд = 0.2 

Гц, начальная задержка по коду 0.5Т) компенсатор справляется с 

поставленной задачей подавления СП на 40 дБ после 47 периодов ШПС, 

после около 60 периодов ШПС обеспечивает стабильное подавление на 

величину порядка 46 дБ. 

Рисунок 3.19 – Временная 
диаграмма остатка СП на 
выходе компенсатора 
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При испытаниях отношение СП/шум на периоде ШПС составляет 40 

дБ (минус 5 дБ в полосе СП), отношение СП/сигнал составляет 80 дБ на 

входе компенсатора: амплитуда СП 1 В, амплитуда сигнала 0.0001 В. 

Кодовая и фазовая синхронизации приемника полезного сигнала полагаются 

идеальными. При этом отношение сигнал шум в полосе ШПС составляет 

порядка 5 дБ. Структурная помеха имеет начальную задержку по коду 0.5Т, 

начальный фазовый сдвиг 0.1 рад, доплеровский частотный сдвиг 0.2 Гц. 

Эффективность подавления структурной помехи оценивалась 

величиной γ 

с

сп

γ 20log
Z

Z

 
  

 

,
 

где сZ  и спZ  – значения соответственно сигнала и подавленной структурной 

помехи на выходе корреляционного приемника сигнала ОС; 

   2 2
с 1 с 2 сZ Z Z 

, 

где 1 сZ  и 2 сZ – значения сигнала на выходах квадратурных каналов 

коррелятора при приеме полезного сигнала; 

   2 2
сп 1 сп 2 спZ Z Z 

, 

где 1 спZ  и 2 спZ  – значения на выходах квадратурных каналов коррелятора 

при воздействии на систему «компенсатор-приемник» структурной помехи. 

Результаты каждого испытания регистрируются после 50 с работы 

компенсатора, что соответствует установившемуся режиму работы. 

На рисунке 3.20 представлена гистограмма плотности распределения 

W(γ) величины γ. Как видно из рисунка, с помощью автокомпенсатора в 

100% испытаний на выходе приемника полезного сигнала обеспечивается 

превышение полезного сигнала над СП на уровне более 1.11 дБ. 18%-й 

квантиль распределения γ соответствует значению 4.61  дБ.  
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Рисунок 3.20 – Гистограмма плотности распределения величины γ 
 
Таким образом, разработанный автокомпенсатор справляется с 

поставленной задачей с высокой эффективностью, а способ определения 

текущего информационного символа СП в режиме реального времени 

устраняет необходимость использования блоков задержки навигационных 

сигналов.  

Модели фазового и временного дискриминаторов, показанные на 

рисунках 3.7 и 3.12, являются сокращенными моделями дискриминаторов, 

используемых в автокомпенсаторе. С использованием полных моделей 

дискриминаторов возможно гораздо точнее произвести оценку работы 

компенсатора, произвести отладку и создать на основе его модели реальное 

устройство. Однако моделирование сложных систем такого уровня напрямую 

сопряжено с аппаратурными и временными затратами. 

Для моделирования компенсации помехи в системе с кодовой 

последовательностью длины N = 16383 элементов была создана модель с 

дискриминаторами блоков слежения, соответствующими функциональным 

схемам, изображенным на рисунках 2.14, 2.16. Модель имитирует работу 

компенсатора только на один канал приема, что не сказывается на качестве 

работы модели приемника мешающего сигнала, модулятора и вычитателя. 

Проведение исследовательских работ основано на имитационном 
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моделировании цифровой обработки сигналов с помощью программного 

пакета NationalInstruments™ LabVIEW. Программный пакет позволяет с 

высокой точностью производить имитируемые вычислительные процессы с 

существенно меньшими временными затратами. Генерация навигационных 

сигналов и их обработка производятся на основе программных сегментов, 

созданных на языке программирования C++. Структура программной модели 

изображена на рисунке 3.21. 

 
Рисунок 3.21 – Структурная схема программной модели 

 
Уровень подавления рассчитан как отношение мощности остатка 

подавленной помехи на выходе компенсатора к ее мощности на входе 

компенсатора: 

 γ 10 [(1 / 2) / ],пlq P
50 1

2

0

1
,

50

N

п пk
k

P S
N





 
 

(3.6) 

где  пkS – отсчёты СП на выходе компенсатора, взятые с шагом T/50 (T – 

длительность элемента модулирующей ПСП длины N = 16383). Временные 

диаграммы уровня подавления при различных отношениях СП/шум на входе 

АКП приведены на рисунке 3.22: кривая 1 – 40 дБ, кривая 2 – 20 дБ,  

кривая 3 – 0 дБ. 
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Рисунок 3.22 – Временная диаграмма уровня остатка помехи при 

различных отношения СП/шум 
 

Предложенный автокомпенсатор структурной помехи позволяет 

значительно повысить помехоустойчивость приемника MSK-сигнала. 

Допустимый уровень структурной помехи благодаря применению 

автокомпенсатора СП увеличивается с 40 дБ до 80 дБ, что соответствует 

динамическому диапазону сигналов опорных станций РНС «Спрут». 

 
 
3.1.5 Методы повышения эффективности подавления структурной 

помехи автокомпенсатором  

Особенностью используемого автокомпенсатора является подавление 

мощного мешающего сигнала в режиме реального времени (с минимальной 

задержкой), для чего необходимо детектировать текущий заложенный 

информационный символ, не дожидаясь окончания периода ШПС. 

Детектированный информационный символ используется при создании 

копии помехи, которая подается затем на вычитатель для компенсации 

помехи.  
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Оценка информационного символа производится по величине 

накопления результатов поэлементной обработки путем вычисления 

знаковой функции [22]. При этом в условиях шумов наиболее достоверной 

оценка информационного символа будет, если вычислена в конце периода 

ШПС, а наименее достоверной будет, если вычислена в начале периода 

ШПС. Если производить оценку информационного символа m раз в течение 

периода ШПС, то оценка , , будет тем достовернее, чем позже по 

времени она произведена. Как уже отмечалось, отношение СП/шум на входе 

АКП составляет около 0 дБ и более, поэтому достижение достаточно низкой 

вероятности ошибки определения  возможно уже в начале периода ШПС. 

Ошибка определения  приводит к тому, что сформированная копия СП 

будет не компенсировать, а увеличивать СП. 

Увеличение помехи в интервалах с ошибочно детектированным 

информационным символом приводит к значительному увеличению 

взаимокорреляционной функции полезного сигнала и помехи, что в 

конечном счете снижает помехоустойчивость приемника к структурной 

помехе даже в условиях высокой точности копии помехи по таким 

параметрам как фазовый сдвиг несущего колебания, задержка и амплитуда. 

На рисунке 3.23 приведена временная диаграмма помехи на выходе 

автокомпенсатора в установившемся режиме при отношении СП/шум h = 0 

дБ. Ввиду относительно короткой длительности интервалов с ошибочно 

детектированным информационным символом (Tп/tош > 10000 при  

N = 16383), то мешающий сигнал на выходе компенсатора можно 

рассматривать как импульсную помеху. Таким образом повысить 

помехоустойчивость приемника ШПС с автокомпенсатором структурной 

помехи возможно, если применить методы борьбы, соответствующие такому 

типу помех. 

ˆ
kjD 1j m 

ˆ
kjD

ˆ
kjD
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Рисунок 3.23 – Временная диаграмма остатка СП  
в установившемся режиме 

 
Одним из распространенных методов борьбы с импульсными помехами 

является ограничение входной смеси приемника по амплитуде. Ввиду того, 

что слишком низкий уровень ограничения может привести к клипированию 

канала шумом, для проведения исследования выбранный уровень 

ограничения составляет 0.1 В на выходе автокомпенсатора. 

Если при создании копии помехи используется информационный 

символ, детектированный за время первого элемента ПСП принимаемого 

шумоподобного сигнала, то в процессе вычитания в течение первого 

элемента ПСП так же необходимо иметь как можно более правдоподобную 

оценку текущего информационного символа. Так как в рамках задачи 

получить ее априори не представляется возможным, то вероятность 

несовпадения установленного информационного символа в копию помехи 

составляет 0.5. В этом случае целесообразным является бланкирование 

входной смеси приемника в течение первого элемента ПСП. Для повышения 

достоверности детектирования информационного символа допустимо 

увеличение числа бланкируемых элементов Nбл до нескольких единиц 

(согласно рисунку 3.6). 
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На рисунке 3.24 приведены временные диаграммы отношения 

сигнал/помеха на выходе приемника. Кривая 1 соответствует случаю 

беспрепятственного прохождения импульсной помехи на вход приемника; 

кривая 2 соответствует случаю применения ограничения входной смеси 

приемника по уровню 0.1 В; кривая 3 соответствует случаю, когда 

применены как ограничение, так и бланкирование входной смеси. 

 

Рисунок 3.24 – Временные диаграммы отношения сигнал/помеха на 
выходе приемника 

 
Как видно из рисунка 3.24, предложенные методы дополнительного 

подавления структурной помехи позволяют увеличить отношение 

сигнал/помеха на выходе приемника на 10–15 дБ. Сохранившаяся 

стабильность уровня полезного сигнала показывает, что влияние 

бланкирования входной смеси приемника в течение первого элемента ПСП 

на качество приема сигнала можно считать незначительным. 
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3.2 Помехоустойчивость приёма шумоподобного MSK-сигнала с 

автокомпенсатором структурной помехи  

 
 
3.2.1 Эффективность подавления структурной помехи 

корреляционным приемником с автокомпенсатором  

В данном разделе исследуем помехоустойчивость корреляционного 

приемника шумоподобного MSK-сигнала с автокомпенсатором, 

предназначенным для подавления мощной структурной помехи.   

Положим, что принятая реализация представляет собой аддитивную 

смесь полезного сигнала, мешающего сигнала и гауссовского шума с 

равномерной в полосе ШПС спектральной плотностью мощности: 

 
       c п п ,y t s t s t t         (3.7) 

где  cs t    и  п пs t    – полезный и мешающий сигналы вида (1.1): 

 

       
    

c c c c c c 0 дс c

c c 0 дс c

cos 2

sin 2 ;

s t A D t I t f F t

Q t f F t

              

           

(3.8)

 

 

       
    

п п п п п п п 0 дп п

п п 0 дп п

cos 2

sin 2 ,

s t A D t I t f F t

Q t f F t

              

           

(3.9)

 
где индексы "с" и "п" обозначают принадлежность к сигналу и к помехе 

соответственно.  

Мешающий сигнал (3.9) представляет собой структурную помеху (СП), 

отличающуюся от полезного сигнала (3.8) амплитудой  сA  и п ,A  временем 

запаздывания  с  и п ,  начальной фазой  с  и п ,  доплеровским сдвигом 

несущей частоты  дсF  и дп ,F  а также модулирующими функциями кодовой 

угловой модуляции  с t  и  п t   и модуляции ШПС данными  сD t  и 
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 п .D t   Длительность информационного символа DT  равна периоду  

ШПС пT . 

Оценим помехоустойчивость корреляционного приемника (рисунки 2.8 

и 2.9) с автокомпенсатором помехи применительно к модели наблюдений 

(3.7). Полагая, что опорные квадратурные сигналы  0s t  и  s t  с точностью 

до фазы являются копиями полезного сигнала (3.8) при c 1,D   для 

квадратурных корреляций запишем 

 

     

     

п

1 п 0 c1 п1 п1 ш1
0

п

2 п c2 п2 п2 ш2
0

ˆ ˆ ;

ˆ ˆ ,

T

T

z y t s t s t dt z z z z

z y t s t s t dt z z z z

        

        



  
(3.10) 

где 
 пŝ t  – оценка структурной помехи; ,ciz  ,пiz  ,пˆ iz  ,шiz  1,  2i   – 

составляющие, обусловленные действием сигнала, СП, оценки СП и шума 

соответственно;  s t  – преобразование Гильберта сигнала 
 0 .s t  

Для сигнальных составляющих синфазной и квадратурной корреляций 

(3.15) и модуля корреляции соответственно имеем 

   
п

c1 0 c c c

0

cos ;
T

z s t s t dt D E      
п

c2 c c c

0

sin ;
T

z s t s t dt D E     

 
2 2

c c1 c2 с,Z z z E    (3.11) 

где cE  – энергия полезного сигнала на интервале  п0,  .T  

Для помеховых составляющих квадратурных корреляций и модуля 

корреляции находим 

     
п

п1 п 0 п с c
0

,  ;
T

z s t s t dt E E B F      

     
п

п2 п п с s
0

,  ;
T

z s t s t dt E E B F      



116 

 

  2 2
п п1 п2 п с ,  ,Z z z E E B F      (3.12) 

где пE  – энергия СП на интервале  п0,  ;T   c ,  ,B F   s ,  ,B F   ,  B F   

   2 2
c s,  ,  B F B F     – квадратурные компоненты и модуль 

нормированной частотно-временной взаимной корреляционной функции 

помехи и сигнала соответственно; п с      и дп дсF F F   – временной и 

частотный сдвиги СП относительно сигнала. Заметим, что выражения для 

модуля корреляции в (3.11) и (3.12) записаны с учетом в модели наблюдений 

(3.7) либо только сигнала, либо только СП. 

Используя для структурной помехи представление (3.9) и заменив 

параметры СП их оценками ˆ,A  ̂  ̂  и д
ˆ ,F  запишем 

         

            
      

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆcos sin

cos sin

cos ,

s t AD I t t Q t t

A A D I t t Q t t

A A D t t

          

                  

          (3.13) 

где ,  , A    – истинные значения параметров СП; ,  , A    – ошибки 

оценивания соответствующих параметров;    0 д2t f F t      – полный 

фазовый угол несущего колебания;   2 .T     Индекс "п" у 

параметров СП в (3.13) опущен для упрощения записи. Оценка 

информационного символа в (3.13) заменена истинным значением D в 

предположении, что вероятность ошибки ош 0.P   

Выполнив преобразования в (3.12), запишем 

 
           ˆ 1 cos sin ,s t A A s t s t               (3.14) 

где  s t  – преобразование Гильберта сигнала  .s t  

Положив ошибки   и   малыми, перепишем (3.13) в виде 

 
       ˆ 1 cos .s t A A s t      (3.15) 
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Использовав (3.11), (3.14), для помеховых составляющих квадратурных 

корреляций, обусловленных действием оценки СП, найдем 

   п1 п1ˆ 1 cos ;z A A z         п2 п2ˆ 1 cos .z A A z     

Тогда вклады от воздействия остатка неподавленной СП в 

квадратурные корреляции и в модуль корреляции  определяются как 

   

       

     

       

п1 п1 п1

1
п с c c s

1
п2 п2 п с s c c

2 2 1 1
п1 п1 п2 п2 п с с

ˆ 1 1 cos

1 1 cos ,  ,  ;

ˆ 1 1 cos ,  ;

ˆ ˆ ,  ,  ,

z z A A z

A A E E B F E B F

z z A A E E B E B F

Z z z z z E E B F E B F





 


        

           

          

         

 



 

    

(3.16)

 

где п с п сE E A A    – отношение СП/сигнал; 

   1 1 1 cos .A A        

Величина     определяет подавление помехи в АКП. Например, при 

0.01 ,A A   0.01 ,T   0.01 рад  и   210B    в соответствии с (3.16) 

имеем  дБ,   а результирующее подавление в приемнике с АКП 

 1 80 дБ.B    

На рисунках 3.25, 3.26 представлены результаты имитационного 

моделирования корреляционного приемника без АКП: графики 

нормированной огибающей ВКФ  B   при п сE E  и 0F   в диапазоне 

относительных задержек 1.5…2 мс (450…600 км по дальности) с шагом по 

задержке 50T   (рисунок 3.25) и гистограмма распределения значений 

ВКФ w (рисунок 3.26). Приведенные зависимости соответствуют сигналу и 

СП с кодовыми последовательностями, представляющими циклические 

сдвиги на 4100m   элементов общей М-последовательности длины 

142 1 16 383N     с периодом повторения 40 мс.NT   Цифровая модуляция 

ШПС осуществлялась меандровым сообщением  .D t  
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Анализ результатов свидетельствует о том, что максимальное значение 

ВКФ maxB   41 дБ  наблюдалось при 1.77 мс,   эффективное значение 

составило э 49.5 дБ,B   однопроцентный квантиль распределения (порог, 

вероятность превышения которого выбросом ВКФ равна 0.01) 

0.01 43.8 дБB  . 
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Рисунок 3.25 – Графики 

нормированной огибающей ВКФ 
Рисунок 3.26 – Гистограмма 
распределения значений ВКФ 

 
На рисунке 3.27 представлены результаты моделирования 

корреляционного приемника с АКП: временны́е зависимости отсчетов 

огибающей нормированной на сE  ВКФ    1B B     для 

установившегося режима работы АКП (переходный процесс длительностью 

около 4 с не показан). Приведенные зависимости получены при отношении 

СП/сигнал γ 40,  60 и 80 дБ; отношении "СП/шум" на входе АКП 0,h   20 

и 40 дБ; временно́м сдвиге СП п 1.77 мс  , 1.95 и 1.98 мс; средней частоте 

0 1.905 МГц;f   частотном сдвиге СП 0F   (сплошные линии) и 0.2 Гц 

(штриховые линии). Значение 0.2 ГцF   является максимальным 

доплеровским частотным сдвигом. В этом случае приращение временно́го 

сдвига за 40 с составляет около 4 мкс. 

Параметры ПСП полагались теми же, что и для зависимости  B   

на рисунке 3.25. Величина 1B  может трактоваться как отношение 

сигнал/СП q  на выходе корреляционного приемника. Приняв допустимым 

значение 10 дБ,q   определим запас помехоустойчивости, который в 

худшем случае (см. рисунок 3.27, где уровень ВКФ имеет значения менее –20 
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дБ) составляет более 10 дБ. Это позволяет считать, что реальная 

помехоустойчивость (с учетом аппаратурной погрешности АКП) составит не 

менее 80 дБ (предельно допустимое значение отношения γ СП/сигнал), что 

соответствует условиям приема слабого сигнала наиболее удаленной 

опорной станции (дальность 600 км) на фоне мощного мешающего сигнала 

близко расположенной ОС (дальность 2 км) при одинаковой мощности 

передатчиков ОС. 
 

а 

,  дБB

40 дБ;   0;h   1.77 мс 

– 35

– 45

– 55

– 65
4 12 20 28 36 ,  ct

60дБ;   20 дБ;h   1.95 мс 

,  дБB

– 42

– 46

– 50
4 12 20 28 36 ,  ct

б 

– 24 80 дБ;   40 дБ;h   1.98 мс 

,  дБB

– 27

– 30
4 12 20 28 36 ,  ct

в  
Рисунок 3.26 – Временны́е зависимости огибающей ВКФ 

 
Таким образом, предложенный автокомпенсатор помехи обеспечивает 

требуемый динамический диапазон сигналов, позволяя подавить мощную 

структурную помеху на 40 и более децибел. 
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3.2.2 Помехоустойчивость корреляционного приемника 

шумоподобного MSK-сигнала с автокомпенсатором структурной 

помехи 

Положим, что принятая реализация представляет собой аддитивную 

смесь полезного сигнала, структурной помехи (СП) и гауссовского шума с 

равномерной в полосе ШПС спектральной плотностью мощности: 

        п ,y t s t s t t    (3.17) 

где  s t  и  пs t  – сигнал и СП, представляющие собой ШПС с минимальной 

частотной модуляцией и отличающиеся амплитудой,  временем запаздывания,  

начальной фазой, доплеровским сдвигом несущей частоты,  а также законами 

широкополосной кодовой модуляции  и модуляции данными.  

Структурная схема корреляционного приемника с автокомпенсатором 

структурной помехи приведена на рисунке 2.5 (см. параграф 2.3.3). 

Особенностью рассматриваемого АКП является то, что система слежения за 

задержкой вырабатывает импульс бланкирования для управления временным 

селектором, запрещая прохождение сигнала с выхода вычитателя на выход 

АКП. Импульс бланкирования формируется на интервале первого элемента 

каждого периода повторения кода. Использование бланкирования позволяет 

нейтрализовать действие импульсной помехи, образующейся на выходе 

вычитателя вследствие несовпадения информационных символов 

принимаемой СП и её копии. 

Оценим помехоустойчивость корреляционного приемника с 

автокомпенсатором помехи применительно к модели наблюдений (3.17). 

Полагая, что опорные сигналы  0s t  и  s t  являются квадратурными 

копиями полезного сигнала при значении информационного символа D = 1, 

отличаясь фазой φ =0 и φ =π / 2 ,  для синфазной и квадратурной корреляций 

запишем 
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       

       

п

п

1 п 1 с 1
0

2 п 2 s 2
0

ˆ cos ,  ;

ˆ sin ,  ,

T

T

z y t s t s t dt DE EB F z

z y t s t s t dt DE EB F z





         

         



  
(3.18) 

где  E  – энергия сигнала на интервале, равном периоду повторения пT ; 1ξz  и 

2ξz  – составляющие, обусловленные действием шума ξ( )t ;  c ,  B F  и 

 s ,  B F   – квадратурные компоненты нормированной частотно-временной 

взаимной корреляционной функции помехи и сигнала;   и F  – временной и 

частотный сдвиги СП относительно сигнала;  с сE E A A    – отношение 

СП/сигнал; с с с
ˆ( ) /A A A    – множитель, определяющий подавление 

помехи в АКП (см. параграф 3.2.1) [97].  

В качестве критерия помехоустойчивости используем параметр 

 
0

z

Z Z
q





,   2 2

1 2 ,Z z z   (3.19) 

который назовём отношением сигнал/(помеха+шум) на выходе 

корреляционного приемника. В формуле (3.19) приняты обозначения:  

Z  – среднее значения модуля корреляции принятой реализации (3.17) с 

опорными сигналами ( 0Z  – то же в отсутствие сигнала); z – среднее 

квадратическое отклонение случайной величины Z . 

На рисунке 3.28 представлены результаты имитационного 

моделирования корреляционного приемника с АКП – семейство гистограмм 

для статистики Z в отсутствие бланкирования (рисунок 3.28а) и с 

бланкированием выходного сигнала вычитателя (рисунок 3.28б). Приведенные 

зависимости соответствуют отношению СП/сигнал на входе АКП 80  дБ и 

отношению сигнал/шум g = –40, –30 и –20 дБ (верхние, средние и нижние 

рисунки). Гистограммы 1 соответствуют наличию сигнала, гистограммы 2 – 

отсутствию сигнала.  
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Как видно из рисунков, использование бланкирования вызывает 

смещение распределения статистики Z в отсутствие сигнала в область малых 

значений, в то время как на распределение статистики Z при сигнале 

бланкирование мало влияет. Такая трансформация распределения 

свидетельствует об улучшении контрастности между указанными 

распределениями, что эквивалентно увеличению помехоустойчивости. 

Оценим помехоустойчивость приемника с автокомпенсатором через 

отношение сигнал/шум: мощность флуктуаций на выходе приемника равна 

сумме мощностей шума и остатка СП после АКП. 

а б 

Рисунок 3.28 – Гистограммы модуля корреляции Z: 
а – в отсутствие бланкирования,  

б – с бланкированием сигнала в канале приемника 
 

g = –40 дБ g = –40 дБ 

g = –30 дБ g = –30 дБ 

g = –20 дБ g = –20 дБ 
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На рисунке 3.29 представлены графики зависимости отношения 

сигнал/(помеха+шум) q от отношения сигнал/шум g на входе АКП, 

рассчитанные с использованием формул (3.19) по результатам 

моделирования (для установившегося режима работы АКП) представлены на 

рисунке 3.29. Кривые 1 соответствуют АКП без бланкирования,  кривые 2 –  

АКП с бланкированием,  а кривые 3 – отсутствию СП. 

Приведенные зависимости 

получены при следующих условиях: 

отношении “СП/сигнал” на входе 

АКП γ = 80 дБ, частотном сдвиге 

СП 0F  , временно́м сдвиге СП 

1.98 мс,   что соответствует 

значению ВКФ 42 дБB   (см. 

рисунок 3.25). Параметры ПСП 

полагались теми же, что и для 

зависимости  B   на рисунке 3.25.  

Анализ представленных 

результатов свидетельствует о том, что применение рассмотренного способа 

бланкирования в автокомпенсаторе помехи позволяет дополнительно 

подавить мощную структурную помеху на 4 дБ, обеспечивая тем самым 

требуемый запас помехоустойчивости. Приняв допустимым значение 

0 дБ,q   определим запас помехоустойчивости, который в худшем случае 

при  g = –40 дБ (см. рисунок 3.29) составляет не менее 80 дБ (предельно 

допустимое значение отношения  СП/сигнал). Это соответствует условиям 

приема слабого сигнала наиболее удаленной опорной станции (дальность 600 

км) на фоне мощного мешающего сигнала близко расположенной станции 

(дальность 2 км) при одинаковой мощности передатчиков обеих станций. 

  

Рисунок 3.29 – Зависимости 
отношения сигнал/(СП+шум)  
от отношения сигнал/шум  

на входе АКП 
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3.2.3 Помехоустойчивость квазиоптимального приёмника  

MSK-сигнала при воздействии структурной помехи 

Оценим помехоустойчивость квазиоптимального приёмника (рисунок 

2.6) применительно к модели наблюдений (3.17). Влияние структурной 

помехи учтём путём эквивалентного увеличения мощности результирующей 

помехи, равной сумме мощностей шума и остатка СП после АКП. Полагая, 

что вклад составляющих удвоенной частоты 0  в результаты поэлементной 

обработки (2.13) пренебрежимо мал, для сигнальных составляющих 

квадратурных поэлементных корреляций на i-м интервале запишем 

 

 

 

 

 

( 1)

1 1

( 1)

1 1

1
cos τ φ

2

(sin sin )cosφ (cos cos )sinφ ,
π

1
sin τ φ

2

(cos cos )cosφ (sin sin )sinφ ,
π

i T

i
iT

i i i i i

i T

i
iT

i i i i i

X t dt

T
a

Y t dt

T
a



 



 

      

       

       

       




 (3.20) 

где   τi t iT    ,  1 ( 1) τi t i T     , 0, 1i N  , T – длительность 

элемента модулирующей ПСП {dk} (см. ф. (1.5)). 

При N >> 1 и  малом дискрете по τ  применение формул (3.20) связано с 

определенными вычислительными трудностями. Для практических 

приложений полезно получить такие формулы, которые бы устанавливали 

прямую связь между сигнальными составляющими квадратурных 

поэлементных корреляций и элементами кодовых последовательностей {Ci} 

и {Si}, полученными путём знаковой аппроксимации отсчетов опорных 

видеочастотных квадратурных сигналов: 

sign[ ( )] sign[cos ( )],    sign[ ( )] sign[sin ( )],i i i i i iC I t t S Q t t        

где моменты взятия отсчетов 0it t iT  , 0,1,2,...i  , при шаге t T   и 

0 2t T . 
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Рассмотрим два случая, когда временной сдвиг τ может принимать 

значения: а) 0, T, ... , (N–1)T; б) 2T , 3 2T ,..., (2 1) 2N T . В первом случае 

по завершении поиска устанавливается идеальная кодовая синхронизация 

(нулевая временная расстройка опорного сигнала «синхронного» канала 

относительно принимаемого сигнала) в отсутствие аномальных ошибок. Во 

втором случае (наименее благоприятном) погрешность кодовой 

синхронизации по завершении поиска составляет 2T  (при дискрете поиска 

T   и вероятности аномальных ошибок ош 0P  ).  

При τ ,   0,1,..., 1,kT k N    формулы (3.20) упрощаются: 

 

 

 

cosφ sinφ ,
π

cosφ sinφ .
π

i i k i k

i i k i k

T
X C S

T
Y S C

 

 

 
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(3.21)

 

Номера элементов i kC   и i kS   определяются суммированием по модулю N. 

При записи (3.21) учтено, что интегралы 

 
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π
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Используя (3.21), для квадратурных сигнальных составляющих на i-м 

элементарном интервале можем записать 
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(3.22)

 

С учётом (3.22) для квадратурных составляющих ВКФ (2.14) принятого 

и опорного ШПС запишем 
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(3.23)
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(3.24)

 

где  cR k  и  sR k – действительная и мнимая составляющие  нормированной 

ВКФ комплексных огибающих принятого и опорного ШПС при 

τ ,   0,1,..., 1kT k N   .  

Используя (3.23), (3.24), находим модуль ВКФ: 

 

2 2
1 2

2

π k
T

Z z z NR   , 2 2 ,k ck skR R R   (3.25)
 

где , 0, 1,kR k N  – значение модуля нормированной ВКФ. 

При τ (2 1) / 2,   0,1,..., 1,k T k N     формулы (3.21) преобразуются к 

виду: 
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(3.26)

 

где весовой множитель 

1
1

2
ib  

   
(i – чётное),  

 

1

2
ib 

   
(i – нечётное).

 

Используя (3.26), для квадратурных сигнальных составляющих на i-м 

интервале можем записать 
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(3.27)

 

Квадратурные составляющие и модуль ВКФ определяются формулами 

(3.23) и  (3.25) соответственно с учётом выражений: 
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(3.28)

 

До сих пор полагалось, что модуляция ШПС данными отсутствует. При 

дополнительной цифровой модуляции ШПС формулы (3.24), (3.28) для 

квадратурных составляющих ВКФ преобразуются к виду 
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где D1 и D2  – информационные символы на смежных интервалах, равных Tп 

(граница информационных посылок соответствует началу периода ПСП 

сигнала). При 1 2D D  формулы (3.29), (3.30) совпадают с (3.24) и (3.28) 

соответственно (с учётом знака информационного символа). 

На рисунке 3.30 представлены графики модуля нормированной ВКФ 

(τ)R  для значений τ 2 ,T  рассчитанные по формулам: 

 1
τ π 1 π

τ 1 cos τ sin τ
2 2 π 2

R
T T T

            
    

,
 

2
2

π
(τ) cos τ

4
R

T
   
  .

 

 

Рисунок 3.30 – Модуль ВКФ при оптимальной корреляционной  
обработке (1) и равновесовой обработке (2) 

 
Кривая 1 на рисунке 3.30 соответствует  оптимальному алгоритму 

корреляционной обработки, а кривая 2 – квазиоптимальному алгоритму со 

знаковой аппроксимацией опорных квадратурных сигналов. Точками 

отмечены значения ВКФ, рассчитанные с использованием формул (3.24), 

(3.25), (3.28). Как видно из рисунка, протяжённость основного лепестка ВКФ 

по уровню 0.5 во втором случае в 4 / π 1.27  раз больше, чем в первом 

(составляет 2T  и π / 2T  соответственно). Это значит, что разрешающая 

способность по времени для рассмотренного алгоритма в 4 / π  раз хуже, чем 

для оптимального алгоритма. 

В то же время увеличение ширины основного лепестка АКФ позволяет 

увеличить шаг поиска до длительности T элемента ПСП. При этом значение 
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модуля АКФ в худшем случае составит около 0.8 вместо 0.78 при 

оптимальном алгоритме. 

Оценим вероятность ошибки при поиске шумоподобного MSK-сигнала 

по задержке. В случае идеальной кодовой синхронизации (при τ 0 ) 

помехоустойчивость рассмотренного квазиоптимального алгоритма 

характеризуется отношением сигнал/шум [12]: 

 

2 2
1 2

опт

( ) ( )
η ,

σ

z z
q q


 

   
 2 2

η 0.9 0.9 дБ
π

  , (3.31)
 

где оптq – отношение сигнал/шум на выходах квадратурных каналов  для 

оптимального алгоритма ( 2  – дисперсия шумовых составляющих); η  – 

проигрыш в отношении сигнал/шум, обусловленный равновесовой 

поэлементной  обработкой ШПС со знаковой аппроксимацией опорных 

квадратурных сигналов. 

Таким образом, рассмотренный алгоритм обеспечивает практически 

потенциальную помехоустойчивость, позволяя существенно упростить 

реализацию цифрового устройства обработки ШПС (в первую очередь 

устройства поиска сигналов). 

В то же время применение рассмотренного алгоритма  в  задаче 

измерения времени запаздывания сигнала приводит к существенному 

проигрышу в точности измерения. Потенциальная точность измерения 

времени τ запаздывания сигнала характеризуется известной формулой для 

дисперсии максимально правдоподобной оценки задержки сигнала [14] 

 
2

2

1
, 1

0
q

q R 


 .
 

Можно показать [14], что значение второй производной ВКФ при   → 0: 
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для оптимального и квазиоптимального алгоритмов соответственно. 
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В результате эквивалентный энергетический проигрыш 

рассмотренного алгоритма по сравнению с оптимальным составляет около 4 

дБ: требуемое для сохранения равной точности измерения задержки сигнала 

увеличение отношения сигнал/шум с учётом проигрыша η ≈ 1 дБ. 

Помехоустойчивость рассмотренного алгоритма к структурным 

помехам (структурно подобным сигналу) определяется уровнем взаимной 

корреляционной функции (боковых лепестков ВКФ в случае общей ПСП для 

сигнала и помехи). 

 
 

3.2.4 Помехоустойчивость алгоритма поиска с использованием 

информационной и пилотной компонент 

Оценим помехоустойчивость рассмотренного алгоритма поиска, 

используя в качестве критерия вероятность  ошибки, под которой будем 

понимать любое решение относительно значения параметра с , при котором 

ошибка с сˆ      не превышает по модулю половину шага поиска  . В 

отсутствие аномальных ошибок точность синхронизации | ε | / 4T , что 

соответствует выбору шага поиска / 2T   (число каналов поиска равно 2 N  

при априорной неопределенности по задержке, равной периоду ПСП пT ,  

T – длительность элемента последовательностей  kc  и  ks  в ф. (1.3)). 

Полагая, что длина кодовой последовательности 1N  , а уровень боковых 

лепестков автокорреляционной функции (АКФ) εR   сигнала пренебрежимо 

мал, задачу поиска можно свести к задаче распознавания 2 N  ортогональных 

сигналов со случайной фазой, применительно к которой вероятность ошибки 

можно оценить как [69] 

  
2 1

2 2 2

ош 0

0

1 exp 1 exp
2 2

N

x q x
P x I qx dx

     
        

    
 .  (3.32) 

ошР
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Здесь  I0(x) – модифицированная функция Бесселя нулевого порядка;   

q  – параметр распределения Релея-Райса для модуля корреляции 

2 2
с с с( ) ( ) ( )Z I Q      на выходе синхронного канала, т. е. канала, опорный 

сигнал которого совпадает с принятым сигналом (ε 0 ): 

 
   22

n

I Q
q





,  (3.33) 

где I и Q   – средние значения (математические ожидания) статистик с(τ )I и

с(τ )Q ; n  – среднеквадратическое отклонение каждой из указанных 

статистик.  

Формула (3.32) определяет также условную вероятность ошибки при 

фиксированном значении  , если параметр q  заменить на значение qR  с 

учётом ограничения | | 4T  . Усредняя условную вероятность ош ( )Р   по 

случайному параметру  , который полагаем равномерно распределённым на 

интервале  4 , 4 T T , для средней вероятности ошибки запишем  

 
/4 /4

/4 0

ош ош ош
2 4( ) ( ) .

T T

T

d d
T T

Р Р Р


       (3.34) 

Используя (2.22)–(2.24), для средних значений статистик I  и Q  

запишем 
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(3.35) 

где E  – энергия каждой из компонент сигнала на периоде ШПС;  

Di  – истинное значение текущего бита, ˆ
iD  – его оценка, определяемая в 

соответствии с (2.23). Учитывая, что умножение шумовой составляющей на 

ˆ 1iD    не влияет на её статистические характеристики, для дисперсий 

статистик I и Q  запишем 
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 2
0σn nEN .  (3.36) 

где 0 2N  – спектральная плотность белого шума. 

Используя (3.33), (3.35), (3.36), после несложных преобразований 

находим   
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( ),
n
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i
h

i h
b
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где 04 /h E N  – отношение сигнал/шум на периоде ШПС по обеим 

компонентам (пилотной и информационной); ( )x – интеграл вероятности. 

Точное равенство в (3.37) имеет место в асимптотическом случае, когда 

отношение сигнал/шум h  . 

На рисунке 3.31 представлены результаты расчёта с использованием 

формул (3.37): зависимости отношения q сигнал/шум на выходе синхронного 

канала от числа n периодов накопления при отношении сигнал/шум 0 дБh  , 

5 дБh  . Кривые 1 соответствуют использованию только пилотной 

компоненты сигнала, а кривые 2 –  использованию обеих компонент. Там же 

приведены зависимости ( )q n  для алгоритма накопления с постобработкой 

(кривые 3), использующего результаты когерентного накопления на всём 

интервале наблюдения пnT . Символами ∆ отмечены результаты 

статистического моделирования рассмотренного алгоритма накопления при 

числе испытаний 410  (кривая 2). 

а б 
Рисунок 3.31 – Зависимости отношения сигнал/шум на выходе 

синхронного канала от числа периодов накопления 
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Как видно из рисунков, оба алгоритма (с накоплением в реальном 

времени и с постобработкой) практически равноценны по 

помехоустойчивости (проигрыш первого алгоритма не превышает 1 дБ при 

отношении сигнал/шум 0 дБh  ). Эффективность рассмотренного алгоритма 

межпериодного накопления c использованием обеих сигнальных компонент 

возрастает по мере увеличения отношения сигнал/шум h : при n = 10 и 

значениях 0 дБh   и 5 дБh   проигрыш в помехоустойчивости по 

сравнению с оптимальным алгоритмом составляет около 2 дБ и 0.5 дБ 

соответственно. Алгоритм накопления с использованием только пилотной 

компоненты заметно проигрывает в помехоустойчивости алгоритму 

накопления с использованием обеих компонент сигнала: при 10n   

проигрыш составляет около 1 дБ и 3 дБ при 0 дБh   и 5 дБh   

соответственно. 

На рисунке 3.32 представлены 

графики зависимостей вероятности Pош 

от отношения сигнал/шум h при n = 25 

для сигнала с минимальной частотной 

модуляцией и длиной ПСП 

квадратурных компонент N = 8191, 

рассчитанные по формулам (3.32), 

(3.34) (кривые 1 и 2 соответственно) с 

использованием соотношений (3.37). 

Как свидетельствуют результаты анализа, для достижения значений 

вероятности 2
ош 10P   требуемое  отношение сигнал/шум 8дБh  . 

Эффективность рассмотренного алгоритма поиска c использованием 

обеих сигнальных компонент возрастает по мере увеличения отношения 

сигнал/шум и числа периодов накопления. При значениях указанных 

параметров, представляющих практический интерес, проигрыш в 

помехоустойчивости по сравнению с оптимальным алгоритмом составляет 

Рисунок 3.32 – Зависимости 
вероятности ошибки от 
отношения сигнал/шум 
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менее 1 дБ. Алгоритм поиска с использованием только пилотной компоненты 

сигнала заметно проигрывает в помехоустойчивости алгоритму с 

использованием обеих компонент сигнала (при равной мощности сигнальных 

компонент проигрыш составляет от 1 до 3 дБ). Предложенный алгоритм 

поиска может быть использован в корреляционных приемниках 

периодических ШПС с пилотной и информационной компонентами, 

обеспечивая помехоустойчивость, близкую к потенциально достижимой в 

отсутствие модуляции данными. 

 
 
Выводы по главе 3 

 

1. Автокомпенсатор мощной структурной помехи на основе 

двухпетлевого следящего фильтра с кольцами слежения за задержкой и 

фазой помехи обеспечивает подавление помехи не менее 40 дБ при 

отношении СП/шум на входе АКП равном 0 дБ и более. 

2. Для подавления структурной помехи не менее 40 дБ требуемая 

точность оценки параметров СП составляет: по амплитуде – не хуже 0.01, по 

задержке – не хуже 15 нс, по фазе – не хуже 0.01 рад. 
 3. Предложенный автокомпенсатор структурной помехи позволяет 

повысить запас помехоустойчивости приемника MSK-сигнала с 40 дБ до 80 

дБ и более, что соответствует динамическому диапазону сигналов РНС 

«Спрут». 

4. Квазиоптимальный алгоритм параллельного поиска шумоподобного 

MSK-сигнала проигрывает в помехоустойчивости оптимальному алгоритму 

менее 1 дБ, обеспечивая существенные преимущества в реализации. 
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Глава 4. Экспериментальное исследование компенсации  

структурных помех  

 

4.1 Общие аспекты реализации автокомпенсатора  

структурной помехи 

 
 

Эффективность компенсационных методов может существенно ухуд-

шиться при реализации автокомпенсатора. Основными факторами, снижаю-

щими эффективность компенсации СП, являются ограничение спектра вход-

ных сигналов в приёмном тракте (полосно-пропускающий фильтр) и в усили-

тельных трактах опорных станций, а также амплитудно-фазовые искажения на 

трассе распространения сигнала. Негативное влияние полосовой фильтрации 

в приёмном тракте обусловлено неравномерностью амплитудно-частотной и 

нелинейностью фазочастотной характеристик. Как правило, в диапазоне сред-

них волн полосовая фильтрация сопряжена со сложностью реализации доста-

точно высокой крутизны АЧХ на границах полосы пропускания при заданной 

неравномерности в полосе пропускания и линейности фазо-частотной харак-

теристики. 

Ограничение ширины спектра входного сигнала (для работы приемника 

в выделенной полосе частот) уменьшает внутриполосную мощность сигнала. 

Для MSK-сигналов ограничение полосы пропускания приёмника значением 

1.2fт приводит к снижению мощности сигнала до уровня 0.99 от значения Pс 

(см. параграф 1.1).  

Возникающая вследствие явления Гиббса паразитная амплитудная мо-

дуляция не будет скомпенсирована в АКП и приведет к росту мощности 

остатка структурной помехи на выходе АКП. Также недопустимо клипирова-

ние входной смеси (появление ошибок насыщения) в тракте аналого-цифро-

вого преобразования в следствие паразитной амплитудной модуляции. 

Грубо определить величину выброса амплитуды вследствие явления 

Гиббса можно по уровню отсеянной (внеполосной) мощности принятого сиг-
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нала (2.1). При внутриполосной мощности 0.99 от значения Pс мощность флук-

туаций составляет приблизительно 0.01 [30, 31, 48]. Соответственно, ампли-

тудные выбросы ожидаются на уровне 0.1 амплитуды ШПС. 

Равномерно распределенное групповое время запаздывания (ГВЗ) в по-

лосе сигнала обеспечивается линейностью фазо-частотной характеристики 

(ФЧХ) полосового фильтра. Как правило, в диапазоне средних длин волн по-

лосовая фильтрация сопряжена со сложностью реализации достаточно высо-

кой крутизны АЧХ на границах полосы пропускания при заданной неравно-

мерности в полосе пропускания и линейности фазо-частотной характеристики. 

Неравномерности в АЧХ и ФЧХ снижают точность измерения радионавига-

ционных параметров, и параметров структурной помехи. 

Другим важным фактором снижения точности измерения радионавига-

ционных параметров, являются искажения, вносимые при аналого-цифровом 

преобразовании. Величина искажения, вызванная необходимостью аппрокси-

мации аналогового сигнала квантованными выборками, обратно пропорцио-

нальна числу уровней, задействованных в процессе квантования. Ухудшение 

сигнала вследствие квантования ограничено половиной квантового интервала. 

Критерием качества равномерного аналого-цифрового преобразования явля-

ется его дисперсия (среднеквадратическая ошибка при подразумеваемом ну-

левом среднем). Если считать, что ошибка квантования е равномерно распре-

делена в пределах интервала квантования шириной, дисперсия ошибок для 

устройства квантования составляет 
/2 /2 2

2 2 2

/2 /2

1
( )

12

q q

q q

q
e p e de e de

q

 

 

     , 

где 1/q – равномерно распределенная плотность вероятности возникновения 

ошибки квантования. 

Ошибки насыщения значительнее и менее желательны, чем шум кванто-

вания: малое насыщение, даже если оно случается нечасто, будет вносить 

большой вклад в средний уровень шума квантующего устройства. Бороться с 

этим типом искажений можно путем уменьшения динамического диапазона 



137 
 
 
входных сигналов, например, устанавливая систему автоматической регули-

ровки усиления (АРУ). Однако это приводит к росту ошибки квантования. 

При анализе различных способов оптимального и квазиоптимального 

приема в средневолновом диапазоне частота квантования АЦП должна быть 

не менее 20 МГц (практически минимальное значение частоты преобразова-

ния АЦП, которое обеспечивает заданную точность измерения фазового 

сдвига несущих принимаемых станций – 1 градус). 

Нестабильность генератора опорной частоты влияет на точность син-

хронизации по дальномерному коду и фазовой синхронизации в приемнике 

помехи. Неточность синхронизации будет приводить к увеличению остатка 

подавленной помехи, что может существенно ухудшить помехоустойчивость 

приемника. Требования к нестабильности опорного генератора следуют из 

требуемой точности кодовой и фазовой синхронизации. 

 
 

4.2 Ограничение ширины спектра входного сигнала 

 
 
Для оценки влияния ограничения спектра сигнала разработана модель 

полосового КИХ-фильтра для рассматриваемой системы средневолнового 

диапазона: 

– полоса пропускания: 1.6…2.2 МГц; 

– средняя частота MSK-сигнала 1.9 МГц; 

– весовая функция: Ханна; 

– длина импульсной характеристики: 501; 

– неравномерность АЧХ в полосе пропускания составляет не более 0.5 дБ. 

На рисунке 4.1 приведены АЧХ и ФЧХ рассчитанного фильтра. Оценим 

эффективность подавления структурной помехи с помощью компенсации по 

величине  , равной отношению мощности  остатка подавленной помехи к 

полной мощности помехи перед полосовым фильтром: 

ост cпP P . 
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Рисунок 4.1 – АЧХ и ФЧХ полосно-пропускающего фильтра 

 
Проведем компьютерное моделирование компенсации структурной по-

мехи с использованием описанных алгоритмов при наличии модели рассчи-

танного фильтра входной смеси. Это позволит оценить влияние ограничения 

спектра входной смеси на эффективность подавления структурной помехи. 

Модель показана на рисунке 4.2. Смесь сигнала, структурной помехи и шума 

y(t) 

       c п пy t s t s t t         

поступает на вход полосового фильтра, где претерпевает амплитудные и фа-

зовые преобразования.  

 
Рисунок 4.2 – Схема экспериментальной компьютерной модели 
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На рисунке 4.3 представлен фрагмент временной диаграммы структур-

ной помехи на выходе полосового фильтра. На рисунке 4.4 представлен спектр 

навигационного сигнала без фильтрации (кривая 1) и на выходе полосно-про-

пускающего фильтра (ППФ) (кривая 2). Далее, входная смесь поступает в блок 

оценки параметров помехи, который осуществляет оценку задержки дально-

мерного кода мешающего сигнала, фазовый сдвиг несущего колебания, допле-

ровский частотный сдвиг, амплитуду и информационный символ. Эти данные 

являются параметрами копии помехи, которая с выхода генератора копии по-

мехи поступает на второй вход вычитателя. Смесь сигнала, остатка подавлен-

ной помехи и шума (после прохождения полосовой фильтрации) далее посту-

пает на вход приемника полезного сигнала. 

На рисунке 4.5 показана 

временная диаграмма уровня   

остатка помехи при различных от-

ношения СП/шум: кривая 1 – 40 

дБ, кривая 2 – 20 дБ, кривая 3 – 0 

дБ, кривая 4 – 40 дБ с включенным 

в тракт полосно-пропускающим 

фильтром. 

 

 

 
Рисунок 4.4 – Спектр структурной помехи на входе и выходе ППФ 

Рисунок 4.3 – Временная диаграмма  
структурной помехи  на выходе ППФ 
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Рисунок 4.5 – Временная диаграмма уровня остатка помехи при различ-

ных отношения СП/шум: кривая 1 – 40 дБ, кривая 2 – 20 дБ,  
кривая 3 – 0 дБ, кривая 4 – 40 дБ с включенным в тракт полосно-пропускаю-

щим фильтром 

 
Как показывают результаты, эффективность компенсации структурной 

помехи существенно отличается при введении в реальной системе ограниче-

ния спектра входной смеси. По завершении переходных процессов подавление 

достигает уровня порядка 20 дБ. Показанный уровень не является достаточ-

ным для обеспечения динамического диапазона навигационных сигналов 80 

дБ. 

Чтобы сгенерированная копия структурной помехи, предназначенная 

для компенсации ее во входной смеси, содержала те же самые искажения, ко-

торым подвержена структурная помеха входной смеси после полосовой филь-

трации, копия может пройти через аналогичный полосовой фильтр. Тогда 

необходимо будет ввести задержку во входном тракте, равную длине импуль-

сной характеристики фильтра (меньшую, чем в АКП с задержкой) для синхро-

низации копии помехи по времени (см. рисунок 4.6). Нестабильностью пара-

метров полосно-пропускающего фильтра в средневолновом диапазоне в рам-

ках рассматриваемой задачи можно пренебречь [1]. 
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Рисунок 4.6 – Схема экспериментальной компьютерной модели  
с вторым полосно-пропускающим фильтром 

 
На рисунке 4.7 представлены временные диаграммы компенсации 

структурной помехи: Кривая 1 – подавление помехи без полосовой фильтра-

ции входной смеси, кривая 2 – подавление помехи при введении полосового 

фильтра в приемный тракт, кривая 3 – подавление помехи при прохождении 

копии помехи через второй полосно-пропускающий фильтр. 

Как видно из рисунка, предложенные меры по фильтрации сгенериро-

ванной копии структурной помехи позволяют практически нейтрализовать ис-

кажения, вносимые во входной сигнал полосовым фильтром и повысить эф-

фективность компенсации структурной помехи при реализации. 

 

 
Рисунок 4.7 – Временные диаграммы мощности остатка СП 
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Задержка ф  на длину импульсной характеристики фильтра составляет 

ф 5.01Т 
 
при тактовой частоте дискретизации 20478750 Гц, что требует по-

рядка 4 килобит оперативной памяти устройства при 16-разрядном представ-

лении выборок входного сигнала. При реализации компенсатора в цифровом 

виде эффективность компенсации во многом зависит от того, насколько точно 

цифровая фильтрация копии помехи повторяет характеристики аналоговой 

полосовой фильтрации входной смеси.  

 
 

4.3 Нелинейность аналого-цифрового преобразования 

 
 

Как отмечено ранее, на точность измерения навигационных параметров 

влияет нелинейность тракта аналого-цифрового преобразования. На границах 

рабочей зоны РНС сигнал близкой опорной станции на 80 дБ превосходит сла-

бый сигнал удаленной опорной станции. При этом в условиях воздействия 

АБГШ входная смесь может блокировать динамический диапазон тракта ана-

лого-цифрового преобразования, в результате чего флуктуации слабого сиг-

нала, обусловленные наличием слабого сигнала, могут быть подавлены. Это 

обстоятельство существенно снижает помехоустойчивость приемника удален-

ной опорной станции даже тогда, когда структурная помеха скомпенсирована 

(в цифровом виде) достаточно эффективно (подавлена более чем на 40 дБ). На 

рисунке 4.8 приведена временная диаграмма отношения сигнал/помеха на вы-

ходе корреляционного приемника: 

 
  c п

п

k k
k

k

Z Z
q t

Z


 , k Nt kT , (4.1) 

где ckZ  и пkZ  – сигнальная и помеховая составляющие модуля корреляции на 

k-м шаге (интервал дискретизации равен периоду ШПС TN) на выходе корре-

ляционного приемника в отсутствие АЦП и при его наличии (кривые 1 и 2). 

Соответствующий переходному процессу интервал около 4 секунд на рисунке 
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не показан. Приведенные зависимости соответствуют условиям: АЦП – раз-

рядностью 14 бит (13 бит для представления модуля величины, 1 бит для ука-

зания арифметического знака величины); отношение “СП/сигнал” на входе 

АКП 80  дБ; кодовые ПСП представляют собой циклические сдвиги на 

4100m   элементов общей М-последовательности длины 142 1 16383N    с 

периодом повторения 40NT   мс. Цифровая модуляция ШПС осуществлялась 

меандровым сообщением. 

 
Рисунок 4.8 – Временная диаграмма отношения сигнал/СП на выходе  

корреляционного приемника 
 

Как видно из рисунка, отношение сигнал/помеха на выходе приемника в 

связи с наличием нелинейности тракта снижается на величину порядка 24 дБ. 

К флуктуациям на выходе приемника, обусловленным наличием остатка по-

давленной помехи, следует добавить мощность случайного процесса, обуслов-

ленного влиянием АБГШ. Кроме того, амплитудные выбросы в смеси, вызван-

ные ограничением спектра сигналов, также способствуют клипированию 

тракта АЦП.  

Другим фактором, как отмечено ранее, снижающим точность измерения 

радионавигационных параметров, является квантование входной смеси по 

уровню. Флуктуации во входной смеси, обусловленные наличием слабого сиг-

нала удаленной опорной станции могут не вызвать изменения выходного ана-

лого-цифрового преобразователя и, как следствие, могут быть подавлены, в 

результате чего происходит снижение отношения сигнал/(шум+помеха) на вы-

ходе корреляционного приемника. 
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Исследования влияния нелинейности аналогово-цифрового преобразо-

вания разбито на несколько стадий: 1) влияние квантования для различных от-

ношений сигнал/СП без учета влияния насыщения; 2) влияния насыщения без 

учета влияния квантования; 3) исследование взаимного влияния погрешностей 

квантования и насыщения. 

 Для оценки влияния разрядности аналого-цифрового преобразования 

построим модель эксперимента по следующей схеме (рисунок 4.9): АЦП пе-

ременной разрядности 14, 15, 16 и 18 бит. 

 

Рисунок 4.9 – Структурная схема модели эксперимента с АЦП 
 

Результат моделирования выражается в уровне подавления как среднее 

из выборок, полученных в установившемся режиме: 

 
1

n

i
эф n




 


 

 (4.2) 

где Ψ – уровень подавления помехи (см. параграф 3.1.4), определяемый на од-

ном периоде ШПС,
 
n – количество периодов ШПС прошедших за время 

наблюдения. Помехоустойчивость корреляционного приемника с адаптивным 

компенсатором вычисляется по формуле: 

 

(c+п+ш) (п+ш)

δэф

Z Z
q




 
(4.3)

 
где (c+п+ш)Z  и (п+ш)Z  – усредненные за время наблюдения, сигнальная и поме-

ховая составляющие модуля корреляции, δ – среднеквадратическое отклоне-

ние сигнальной составляющей.
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В таблице 4.1 представлены результаты моделирования при шуме кван-

тования аналого-цифрового преобразования различной разрядности в отсут-

ствие амплитудного ограничения: эффективные значения мощности остатка 

СП при различной разрядности аналого-цифрового преобразования. 

  

Таблица 4.1 – Мощность остатка СП при различной разрядности АЦП 

γ, дБ 
в отсутствие 

АЦП 
14 бит 15 бит 16 бит 18 бит 

1 2 3 4 5 6 

эф  

80 –54.5 –54.1 –54.3 –54.4 –54.4 
60 –53.2 –48.1 –49.9 –50.2 –51.2 
40 –37.1 –30.0 –33.0 –34.7 –36.4 

qэф 
80 –0 –0.54 –0.41 –0.33 –0.23 
60 –0.37 –0.62 –0.40 –0.36 –0.34 
40 –0.35 –0.60 –0.41 –0.37 –0.35 

 
Результаты показывают, что повышение разрядности АЦП практически 

не оказывает влияния на уровень подавления структурной помехи и на повы-

шение помехоустойчивости приемника с АКП. При γ = 80 дБ подавление по-

мехи является удовлетворительным, более 40 дБ.  

Для оценки влияния ограничения динамического диапазона по входу 

проводим моделирование при отношении СП/сигнал, равном 80 дБ (рисунок 

4.10). Проведем моделирование со следующими ограничениями амплитуды: 

1.00; 1.01; 1.02; 1.05 В – что эквивалентно установке системы автоматической 

регулировки усиления входной смеси, с коэффициентами передачи: 1.00; 0.99; 

0.98; 0.95 соответственно. Эффективные значения мощности остатка СП при 

амплитудном ограничении представлены в таблице 4.2. 
 

Таблица 4.2 – Мощность остатка СП при амплитудном ограничении 
Вели-
чина 

в отсутствие 
ограничения 

1.00 1.01 1.02 1.05 

1 2 3 4 5 6 

эф  –54.5 –35.2 –38.9 –42.9 –53.2 

qэф –0 –0.48 –0.45 –0.41 –0.38 
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Представленные результаты указывают на существенное снижение по-

мехоустойчивости приемника и падение эффективности компенсации струк-

турной помехи при клипировании. Клипирование приводит к неточности со-

ответствия копии структурной помехи и принятой структурной помехи (воз-

растает амплитуда остатка подавленной помехи). 

Оценку взаимного влияния разрядности аналогового-цифрового преоб-

разования одновременно с ограничением динамического диапазона произве-

дем при отношении СП/сигнал = 80 дБ. Варианты разрядностей и ограничений 

остаются теми же.  

В таблице 4.3 и на рисунке 4.10 представлены эффективные значения 

мощности остатка помехи и значения отношения сигнал/(шум+помеха) для  

γ = 80 дБ при ограничении амплитуды и различных разрядностях аналого-циф-

рового преобразования. 

Как видно из рисунка, на подавление структурной помехи влияет не 

столько изменение разрядности аналого-цифрового преобразования, сколько 

ограничение динамического диапазона входной смеси. 

Таблица 4.3 – Мощность остатка СП при амплитудном ограничении и раз-
личной разрядности аналого-цифрового преобразования 

Ограничение 
в отсутствие 

АЦП 
14 бит 15 бит 16 бит 18 бит 

1 2 3 4 5 6 

эф  

Без ограни-
чения 

–54.5 –54.1 –54.3 –54.4 –54.4 

1.00 –35.3 –35.3 –35.3 –35.3 –35.3 
1.01 –38.9 –38.9 –38.9 –38.9 –38.9 
1.02 –42.9 –42.9 –42.9 –42.9 –42.9 
1.05 –53.2 –53.0 –53.1 –53.1 –53.1 

qэф 
Без ограни-

чения 
–0 –0.54 –0.41 –0.33 –0.23 

1.00 –0.47 –1.06 –0.83 –0.70 –0.63 
1.01 –0.45 –0.92 –0.61 –0.66 –0.57 
1.02 –0.41 –0.86 –0.54 –0.58 –0.59 
1.05 –0.38 –0.74 –0.53 –0.48 –0.44 
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Рисунок 4.10 – Эффективные значения отношения сигнал/шум для γ = 80 при 

различных разрядностях АЦП и амплитудных ограничениях 
 
Удовлетворительное подавление достигается при амплитудном ограни-

чении равном 1.05 В, что соответствует коэффициенту передачи системы АРУ 

– 0.95, однако дальнейшее уменьшение коэффициента приводит к росту по-

грешности квантования. 

 
 
4.4 Экспериментальная модель 

 
 
Задача экспериментальной реализации автокомпенсатора решается пу-

тем синтеза микропрограммы на основе разработанной модели устройства в 

программной среде Matlab-Simulink. После экспорта данной модели в среду 

разработки Xilinx ISE 14.7 (рисунок 4.11) произведена настройка проекта 

устройства в соответствии с конфигурацией специально разработанной радио-

электронной платы демодулятора навигационного приемника. 
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Рисунок 4.11 – Проект в среде разработки и отладки Xilinx ISE 14.7 
 

Плата изготовлена на базе АО «НПП «Радиосвязь». В состав платы вхо-

дят цифро-аналоговый преобразователь, аналого-цифровой преобразователь, 

программируемая логическая интегральная схема фирмы Xilinx (Kintex-7®), 

ряд интерфейсных микросхем и другие радиокомпоненты (рисунок 4.12). 

 

Рисунок 4.12 – Плата демодулятора навигационного приемника 
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Следующий этап разработки включает в себя поведенческую симуля-

цию спроектированного устройства, симуляцию физических процессов в про-

граммируемой микросхеме с использованием пакета компьютерных программ 

Mentor Graphics™ Questasim (рисунок 4.13). Дальнейший процесс разработки 

состоит в отладке сгенерированной микропрограммы для микросхемы с целью 

доведения до полнофункционального состояния. 

 

Рисунок 4.13 – Симуляция проекта устройства с применением пакета 
программ Mentor Graphics™ QuestaSim 

 
Экспериментальная модель изображена на рисунке 4.14 а и б. Плата за-

программирована, подключена к имитатору сигналов опорных станций и под-

ключена к персональному компьютеру по интерфейсу RS-232. Для формиро-

вания динамического диапазона сигналов опорных станций 80 дБ подключа-

ется два имитатора сигналов, синхронизированные между собой по специаль-

ным каналам обмена данными. Подавление сигналов осуществляется аналого-

выми аттенюаторами, сложением мощных и слабых сигналов, подключением 

смеси на вход демодулятора. 

При подавлении структурной помехи до уровня шумов обеспечивается 

стационарный режим приемника, обеспечиваются допустимые погрешности 

радионавигационных параметров. По условным обозначениям технологиче-

ского пульта платы демодулятора виден стабильный стационарный режим ра-

боты навигационного приемника. На рисунке 4.15 приведено изображение ин-

терфейса программного обеспечения, служащего для контроля работы демо-

дулятора и управления режимами его работы. 
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а б 
Рисунок 4.14 – Экспериментальная модель: а – имитатор сигналов опор-

ных станций, б – плата демодулятора 
 

  
Рисунок 4.15 – Интерфейс программного обеспечения контроля и управления 

платой демодулятора 
 
Проведенные экспериментальные исследования показывают эффектив-

ность предложенного метода подавления структурной помехи, доказывают со-

стоятельность теоретических выводов. Более подробные данные о функцио-

нировании устройства приведены в приложении Б. 
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Выводы по главе 4 

 
 
1. Среди аппаратурных погрешностей АКП наибольшее влияние на эф-

фективность компенсации мощной взаимной помехи оказывают амплитудно-

фазовые искажения при полосовой фильтрации сигналов. 

2. Введение в канал формирования копии структурной помехи полосо-

вого фильтра, идентичного полосовому фильтру приёмника, позволяет прак-

тически нейтрализовать амплитудно-фазовые искажения СП и повысить эф-

фективность компенсации структурной помехи с 20 до 70 дБ.  

3. Нелинейность тракта аналого-цифрового преобразования в меньшей 

мере, чем амплитудно-фазовые искажения СП, влияет на эффективность по-

давления структурной помехи. При этом основное негативное влияние оказы-

вает ограничение динамического диапазона аналого-цифрового преобразова-

теля. 

4. Разработанный автокомпенсатор позволяет существенно расширить 

рабочую зону широкополосных навигационных систем путем эффективного 

подавления внутрисистемных помех. 
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Заключение 
 
 

Основные результаты работы могут быть сформулированы следующим 

образом: 

1. С учётом технических ограничений, связанных с реализацией аппа-

ратуры формирования, приёма и обработки сигналов следует признать целе-

сообразным применение в широкополосных РНС большой дальности сигна-

лов MSK-BOC(2). 

2. Двухкомпонентный формат спектрально-эффективных сигналов с 

пилотной компонентой MSK-BOC(2) и информационной компонентой 

MSK(2) позволяет значительно ослабить негативное влияние модуляции сиг-

нала данными: сократить время поиска, повысить  точность и устойчивость 

слежения за кодовой задержкой и фазой. 

3. Требуемый допустимый уровень взаимных помех 80 дБ может быть 

обеспечен с использованием в качестве дальномерных кодов ансамблей из 

циклических сдвигов общей М-последовательности длины 16383 и дополни-

тельной компенсации мощных взаимных помех. 

4. Автокомпенсатор мощной взаимной помехи на основе двухпетлевого 

следящего фильтра с кольцами слежения за задержкой и фазой помехи, обес-

печивает подавление помехи не менее 40 дБ для реальных условий приёма  

сигналов опорных станций.  

5. Предложенный автокомпенсатор структурной помехи позволяет по-

высить запас помехоустойчивости приемника MSK-сигнала с 40 дБ (без ком-

пенсатора) до 80 дБ, что соответствует динамическому диапазону сигналов 

РНС «Спрут». 

6. Предложенный квазиоптимальный алгоритм параллельного поиска 

шумоподобного MSK-сигнала проигрывает в помехоустойчивости оптималь-

ному алгоритму менее 1 дБ, обеспечивая существенные преимущества в реа-

лизации. 
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7. Среди аппаратурных погрешностей АКП наибольшее влияние на эф-

фективность компенсации мощной взаимной помехи оказывают амплитудно-

фазовые искажения при полосовой фильтрации сигналов. Введение в канал 

формирования копии структурной помехи полосового фильтра, идентичного 

полосовому фильтру приёмника, позволяет практически нейтрализовать ам-

плитудно-фазовые искажения СП и повысить эффективность компенсации 

структурной помехи с 20 до 70 дБ.  

8. Нелинейность тракта аналого-цифрового преобразования в меньшей 

мере, чем амплитудно-фазовые искажения СП, влияет на эффективность  

подавления структурной помехи. При этом основное негативное влияние 

оказывает ограничение динамического диапазона аналого-цифрового преоб-

разователя.  
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Список сокращений 
 

АКП – автокомпенсатор помехи; 

АКФ – автокорреляционная функция; 

БОА – блок оценки амплитуды; 

БОП – блок оценки помехи; 

БОС – блок обработки сигнала; 

ВКФ – взаимная корреляционная функция; 

ГВЗ – групповое время запаздывания; 

ГК – генератор кода; 

ГНСС – глобальная навигационная спутниковая система; 

ДВКФ – двумерная взаимная корреляционная функция; 

КВО – координатно-временное обеспечение; 

ККС – контрольно-корректирующая станция; 

КП – квадратурный преобразователь; 

МЧМ – минимальная частотная манипуляция; 

ОЗУ – оперативное запоминающее устройство; 

ОС – опорная станция; 

ПАКФ – периодическая автокорреляционная функция; 

ПВКФ – периодическая взаимная корреляционная функция; 

ПО – программное обеспечение; 

ППФ – полосно-пропускающий фильтр; 

ПСП – псевдослучайная последовательность; 

ПФ – петлевой фильтр; 

РНС – радионавигационная система; 

СКО – среднеквадратическое отклонение; 

СОКС – синтезатор опорных квадратурных сигналов; 

СП – структурная помеха; 

ССЗ – система слежения за задержкой; 

УЭО – устройство поэлементной обработки; 

ФД – фазовый дискриминатор; 

ФКП – формирователь кодовых последовательностей; 

ЦУГ – цифровой управляемый генератор; 

ШПС – шумоподобный сигнал. 
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Приложение А 
(обязательное) 

 
Модель автокомпенсатора в системе автоматизированного  

проектирования Matlab-Simulink 
 

 
Рисунок А.1 – Модель автокомпенсатора в системе автоматизированно-

го проектирования Matlab-Simulink 
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Приложение Б 
(рекомендуемое) 

 
Экспериментальная модель автокомпенсатора 

 
 
Экспериментальная модель автокомпенсатора подключена в соответ-

ствии с рисунком Б.1. В данной модели синтезируются четыре шумоподобных  

MSK-сигнала, отличающиеся сдвигом общей модулирующей  

M-последовательности и амплитудой: «слабые» сигналы формируются в ими-

таторе сигналов «С-220», а один, превышающий «слабые» на 80 дБ с ампли-

тудой 1 В, формируется в имитаторе сигналов отладочной платы. Входная 

смесь сигналов и шума поступает в АКП, с выхода которого входная смесь, 

очищенная от структурной помехи, поступает в приемник. Для оценки уровня 

подавления помехи с имитатора сигналов отладочной платы сигнал (задержан-

ный на величину, соответствующую задержке во внешнем тракте отладочной 

платы) также поступает на вычитатель, на другой вход которого поступает 

сформированная копия помехи. Имеется возможность подать сигнал с имита-

тора непосредственно на вход АКП. С помощью персонального компьютера с 

установленным программными обеспечением (ПО) фирмы Xilinx™ и другим 

специальным ПО осуществляется контроль и управление отладочной платой, 

визуализация сигналов устройства.  

На рисунке Б.2а приведена временная диаграмма остатка структурной 

помехи в полном масштабе по амплитуде: значение по оси ординат 32768 со-

ответствует амплитуде остатка помехи 1 В. На рисунке Б.2б временная диа-

грамма приведена в уменьшенном масштабе: подавление остатка помехи со-

ставляет порядка минус 42,3 дБ. 

На рисунке Б.2в приведены временные диаграммы сигналов автоком-

пенсатора: кривые 1 – сигнал когерентного временного дискриминатора, кри-

вые 2 – сигнал фазового дискриминатора, кривые 3 – сигнал с частотой несу-

щего колебания MSK-сигнала в имитаторе отладочной платы, кривые 4 – сиг-
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нал с частотой несущего колебания копии помехи в АКП. Кривые 1 и 2 полу-

чены с интервалом, равным периоду ШПС, кривые 3 и 4 – с интервалом ча-

стоты дискретизации Тд. Статичный характер кривых 1 и 2 на последней диа-

грамме соответствует установившемуся режиму работы систем слежения за 

фазой и задержкой. 

Результаты проведенной экспериментальной работы следует считать 

удовлетворительными. Продолжением работы является экспериментальная 

оценка погрешностей определения координат приемником с АКП в присут-

ствии мощного мешающего сигнала. 

 

 

Рисунок Б.1 – Структурная схема экспериментальной установки 
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Рисунок Б.2 – Временные диаграммы сигналов отладочной платы 
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