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Цифровая обработка гидроакустических сигналов позволяет реали-
зовать сложные многоканальные системы пространственно-временной 
обработки сигналов. Это даёт возможность уменьшить вычислительные 
затраты в сотни раз, при этом повысить достоверность и точность обнару-
жения гидроакустического сигнала. 

Материал, изложенный в учебном пособии «Цифровая обработка гид
роакустических сигналов позволяет решать следующие задачи:

Осуществлять анализ сигналов для определения шумовых параме-
тров подводных объектов на основе спектральных характеристик;

Производить вычисление корреляционных зависимостей паспорта и 
реального гидроакустического сигнала; 

Добиваться повышения соотношения сигнал/шум в современных ги-
дроакустических системах.

В учебном пособии рассматриваются и обосновываются основные 
понятия, используемые в цифровой обработке гидроакустических сигна-
лов: автокорреляционная функция, спектральная плотность мощности, 
взаимная корреляционная функция, взаимная спектральная плотность 
мощности, функция частотной когерентности и другие.

Для определения методов, методик и алгоритмов обработки сигналов 
рассматриваются модели используемых сигналов с учётом изменения их 
частотных составляющих, энергии и формы. 

Для лучшего усвоения материала в конце каждой лекции помещены 
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Лекция 1.  
Особенности гидроакустических сигналов

Из всех известных видов излучения звуковая волна распро-
страняется в водной среде с наименьшими потерями. Примене-
ние данного эффекта позволило расширить горизонты исследо-
вания и освоения Мирового океана. Устройства и приборы, ко-
торые для осуществления своего функционального назначения 
используют гидроакустические волны, называют гидроакустиче-
скими системами и комплексами. Существуют различные гидро-
акустические системы, но объединяет их одно: в основе любой 
гидроакустической системы лежат методы и алгоритмы обработ-
ки гидроакустического сигнала. К известным гидроакустическим 
системам относятся: гидроакустические навигационные системы 
(применяются, как правило, на подводных аппаратах), гидроаку-
стические системы связи, гидролокаторы секторного и бокового 
обзора, эхолоты и системы шумопеленгования.

В настоящее время при разработке современных гидроаку-
стических систем и комплексов всесторонне применяются раз-
личные алгоритмы и методы цифровой обработки сигналов, что 
позволяет реализовать сложные многоканальные гидроакустиче-
ские системы пространственно-временной обработки сигналов. 

Разработка и реализация новых подходов и алгоритмов об-
работки позволяют уменьшить вычислительные затраты в сотни 
раз, при этом повысить достоверность и точность обнаружения 
гидроакустического сигнала.

Применяемые методы и алгоритмы обработки гидроакусти-
ческих сигналов (ГАС) зависят от требований, предъявляемых при 
решении конкретных задач. И в свою очередь, определяют алго-
ритмическое и программное обеспечения создаваемых и исполь-
зуемых систем, существенно влияют на принципы построения и 
аппаратную реализацию систем цифровой обработки сигналов.

Гидроакустическим системам приходится работать в слож-
ных условиях, резко отличающихся от тех, в которых функциони-
руют радиоэлектронные системы [1]:

–– ограниченные объёмы;
–– высокая относительная влажность;
–– трудности с отводом тепла, выделяемого в процессе рабо-

ты электроники и др.
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Работа любой гидроакустической системы основана на из-
мерении времени распространения сигнала в гидроакустическом 
канале между передающим и приемным преобразователями. 
Определение координат подводного объекта выполняется после 
обобщения результатов нескольких измерений при различном 
расположении передающего и приёмного устройств.

В основу гидроакустических систем положен принцип из-
мерения времени распространения сигнала. В зависимости от 
принципа измерения гидроакустические системы также делятся 
на пассивные (однопроходный принцип измерения) и активные 
(двухпроходный принцип измерения).

Расстояние r между приемником и излучателем гидроакусти-
ческого сигнала определяется как

зв ,r k V= τ 	  (1.1)
где Vзв ― скорость звуковой волны в среде; τ ― время прохожде-
ния сигнала; k ― константа, зависящая от конфигурации системы 
измерения.

При активном измерении сигнал излучается передающим 
устройством объекта. Приемное устройство того же объекта при-
нимает либо отраженный сигнал (пассивный ответ) от препят-
ствия, либо ответный сигнал от второго объекта, например маяка 
(активный ответ). Формирование ответного сигнала предполага-
ет наличие на маяке приемного и передающего устройств. В дан-
ном случае k = 1/2.

При пассивном измерении сам объект является источником 
излучения, а второй объект взаимодействия осуществляет только 
прием сигнала с целью определения времени распространения. 
Для определения значения т системы отсчета времени обоих объ-
ектов должны работать синхронно. Для пассивного измерения 
времени распространения k = 1.

Выражение (1.1) также показывает, что точность определе-
ния дальности, а, следовательно, и координат напрямую зависит 
от точности оценки времени прихода сигнала.

Обзор современных средств позиционирования показал, 
что точность рассмотренных систем во многом зависит от типа 
используемых сигналов и прежде всего от полосы рабочих ча-
стот. То есть, с ростом частоты сигнала, как правило, возрас-
тает точность, но сокращается рабочая дальность. На больших 
дальностях используются, как правило, низкочастотные сигналы 
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(при работе свыше 5 километров не используются сигналы с ча-
стотой выше 15 кГц).

Требования, предъявляемые к современным навигационным 
системам, обуславливаются основным направлением примене-
ния гидроакустических систем, а именно в качестве основного 
инструмента исследования океана в составе подводного робота и 
определяются как:

1) Автономность работы.
2) Низкое энергопотребление. Обусловлено ограничением 

массогабаритных показателей робота. Сегодня системы элементы 
питания подводного робота составляют значительную его часть.

3) Повышенная дальность функционирования.
4) Высокая точность определения координат. Выполнение 

более сложных миссий без вмешательства человека.
5) Одновременная работа множества абонентов. Обусловле-

но необходимостью разделять сигналы от различных маяков и ро-
ботов.

Таким образом, постоянно растущие требования к миссиям 
подводных роботов стимулируют развитие гидроакустических 
средств, в том числе исследования в области обработки сигналов.

Описание гидроакустических систем и условий их использо-
вания основано на статистической теории гидролокации ― раз-
деле технической гидроакустики, в котором разрабатываются ве-
роятностные модели сигналов, помех и условий подводного на-
блюдения, а на основе этих моделей ― методы анализа и синтеза 
гидролокационных систем. 

С точки зрения общих методов решения задач гидролокация 
имеет много общего с радиолокацией, однако ряд специфических 
ее особенностей обусловливает самостоятельность научного на-
правления статистической теории гидролокации.

1. Поля гидроакустического сигнала в районе излучения и 
приема заметно различаются, что обусловлено особенностями 
излучения сигнала, распространения и отражения. Принято счи-
тать, что при работе в ближней зоне (зоне Френеля) фронт вол-
ны сигнала обычно близок к сферическому, при работе в дальней 
зоне (зоне Фраунгофера) приближается к плоскому. Но как пока-
зали теоретические и экспериментальные исследования, за счет 
переотражений излученного сигнала от поверхности моря и дна, 
а также за счет рефракционных явлений зона Френеля может уве-
личиться многократно. Даже для точечного источника сигнала, 
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зона Френеля в морском волноводе может составлять десятки и 
сотни километров. Фронт волны принимаемого сигнала в таких 
условиях можно считать плоским по апертуре приемной антенны 
только с определенной степенью условности.

2. Из-за неоднородности среды распространения колебаний 
возникают различные искажения. В глубоком море, например, на-
блюдается рефракция сигнала и его расщепление на отдельные 
лучи, приходящие в одну и ту же точку пространства с разной 
задержкой и под разными углами к горизонту. В мелком море 
(глубины не превышают глубины шельфа) сигнал приобретает 
особую многомодовую структуру, в результате чего фронт волны 
оказывается различным на разных глубинах. Сигнал также может 
сильно искажаться из-за отражений от различных поверхностей, 
в частности, находящихся вблизи точек приема, например, от дна 
моря, корпуса судна или поверхности моря.

3. Многие важные параметры сигнала существенно зависят 
от динамических условий его излучения. Сигналы, излученные 
неподвижным и подвижным источниками звука, оказывают-
ся различными. Наиболее сильное отличие наблюдается в том 
случае, когда источник движется неравномерно, а среда неодно-
родная. Если среда практически однородна и за время наблюде-
ния сигнала скорости движения корреспондирующих элементов 
практически не меняются, то искажения сводятся к обычному 
доплеровскому изменению масштаба сигнала по оси частот. 
В других же случаях, сигнал претерпевает более сложные изме-
нения.

4. Влияние доплеровского эффекта, вызывающее изменение 
формы полезного сигнала, приводит к необходимости разработки 
и использования таких моделей сигналов, для которых это влия-
ние было бы минимальным.

В общем виде модель гидроакустического сигнала для циф-
ровых систем может быть представлена как дискретная случай-
ная последовательность. В зависимости от характера решаемой 
задачи применяют различные модели сигналов (временные, про-
странственно-временные, спектральные, пространственно-спек-
тральные, волновые и пр.). При этом оперируют такими поняти-
ями, как автокорреляционная функция, спектральная плотность 
мощности, взаимная корреляционная функция, взаимная спек-
тральная плотность мощности, функция частотной когерентно-
сти и др.
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Системы цифровой обработки гидроакустических сигналов 
содержат специализированные технические средства предвари-
тельной (или первичной) обработки сигналов и специальные тех-
нические средства для вторичной обработки сигналов. 

Задачей первичной обработки является выделение полезного 
сигнала на фоне шумов и помех, задачей вторичной обработки 
является классификация принятого сигнала.

Таким образом, средства предварительной обработки при 
приеме должны содержать два основных элемента: фильтр, обе-
спечивающий улучшение отношения сигнал/помеха, и решающее 
устройство, выполняющее главные функции приема (обнаруже-
ния, различения и восстановления сигналов).

Известны следующие методы фильтрации, обеспечивающие 
улучшение соотношения сигнал/помеха:

–– метод накопления;
–– частотная фильтрация;
–– корреляционный метод;
–– согласованная фильтрация;
–– нелинейная фильтрация.

Все эти методы основаны на использовании различий 
свойств полезного сигнала и помехи.

Кроме того, при предварительной обработке решается задача 
обнаружения сигнала и определения местоположения его источ-
ника. На этапе предварительной обработки в ряде случаев фор-
мируются также некоторые количественные оценки сигнала (ам-
плитуда, частота, фаза). Система вторичной обработки сигнала 
предназначена для идентификации обнаруженного сигнала, его 
классификации и выдачи информации об обнаруженных сигна-
лах оператору или формирования управляющего воздействия.

Характерной чертой предварительной обработки сигнала 
является постоянство алгоритма обработки при его достаточно 
высокой вычислительной сложности. Этап вторичной обработки 
характеризуется большей гибкостью используемых алгоритмов, 
необходимостью поддержки обмена с другим техническим сред-
ством или диалога с оператором. Поэтому системы вторичной об-
работки чаще всего строятся на основе программируемых вычис-
лительных средств. Системы же предварительной обработки мо-
гут быть построены как на программируемых вычислительных 
средствах, так и на основе специальных вычислителей с жесткой 
логикой.



8

Методы обработки сигналов можно подразделить на три 
группы, если в основу классификации положить принцип форми-
рования отдельного элемента (отсчета) результата по некоторой 
совокупности элементов (отсчетов) исходного сигнала [2].

Точечные преобразования ― в таких преобразованиях об-
работка каждого элемента исходных данных производится неза-
висимо от соседнего. Иначе говоря, значение каждого отсчета ре-
зультата определяется как функция от одного отсчета исходного 
сигнала, причем номера отсчетов сигнала и результата одинаковы.

Иначе говоря, пусть требуется обработать вектор из n отсче-
тов сигнала:

X x x x xn= [ ]0 1 2    ... 	  (1.1)
и получить последовательность чисел:

Y y y y yn= [ ]0 1 2    ... , 	  (1.2)
причем

yi f xi= ( ). 	  (1.3)
Точечные преобразования достаточно просты и наименее 

громоздки с точки зрения вычислительных затрат. Если обраба-
тывается матрица размером N x N элементов отсчетов исходно-
го двумерного сигнала, то вычислительная сложность процедуры 
точечных преобразований составит

( )2 ,Qт N БО= 	  (1.4)
где под базовой операцией (БО) понимается операция вида (1.4).

Локальные преобразования ― при локальных преобразо-
ваниях обеспечивается формирование каждого элемента матри-
цы или вектора результата как функции от некоторого множе-
ства соседних элементов матрицы или вектора отсчетов исход-
ного сигнала, составляющих некоторую локальную окрестность. 
При этом полагается, что местоположение вычисляемого отсче-
та результата (или текущий индекс элемента) задается коорди-
натами (или текущими индексами) центрального элемента ло-
кальной окрестности. Для формирования следующего элемента 
матрицы результата выполняется смещение окрестности вдоль 
строки матрицы исходных данных или вдоль исходного векто-
ра. Такая перемещаемая окрестность часто носит название окна 
сканирования. При обработке матрицы исходных данных после 
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прохождения всей строки матрицы исходных данных окно ска-
нирования смещается на одну строку и возвращается в начало 
следующей строки, после чего продолжается обработка. Просма-
триваемая при перемещении окна сканирования полоса строк ма-
трицы носит название полосы сканирования. Иначе говоря, при 
такой обработке

yi F X X x x x x xi m i m i i m i m= ( ) =



∧ ∧
− −

+
+
−

+; , , ..., , ..., ,      
2 2 1 2 1 2





, 	  (1.5)

где i = 0, N – 1 ― индекс отсчета результата, m ― размер окна 
сканирования. Если i < m/2 или i > N – m/2, что имеет место на 
практике при обработке начальных и конечных отсчетов вектора 
исходного сигнала, то элементы вектора исходных данных с «не-
достающими» индексами полагаются равными нулю.

Вычислительная сложность локального преобразования со-
ставляет

( )2 2л ,mQ N БО=
где под базовой операцией понимается выполнение заданного 
преобразования для отдельного отсчета исходных сигналов. 

Примером локальных преобразований могут служить апери-
одическая свертка или корреляция, а также процедуры ранговой 
фильтрации.

Глобальное преобразование предусматривает формирова-
ние каждого отсчета результата как функции от всей совокупно-
сти отсчетов исходного сигнала и некоторого множества меняю-
щихся от одного отсчета результата к другому по определенно-
му правилу коэффициентов, составляющих так называемое ядро 
преобразования. В случае обработки одномерного исходного сиг-
нала глобальное преобразование можно определить как

Yi F Gi X X x x x xn i N= ( ) = [ ] = −, ; ... , , ,       0 1 2 0 1 	  (1.6)

где Gi ― изменяемое ядро преобразования. Вычислительная 
сложность глобального преобразования в общем случае для слу-
чая обработки двумерного сигнала составляет

( )4г ,Q N БО=
где под базовой операцией понимается выполнение заданного 
преобразования вида (1.6) для отдельного элемента исходных 
данных. 
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Все преобразования цифровой обработки сигналов (ЦОС) 
могут быть подразделены по своему типу на линейные и нели-
нейные преобразования. Примерами линейных преобразований 
могут служить преобразования Фурье, Хартли, свертка и корре-
ляция. К нелинейным преобразованиям относятся, в частности, 
многие алгоритмы распознавания, гистограммные преобразова-
ния и ранговая фильтрация.

Для линейных преобразований справедлив аддитивный закон:

T ax t bx t aT x t bT x t ay t by t1 2 1 2 1 1 2 1( ) + ( )  = ( )  + ( )  = ( ) + ( ),, 	  (1.7)

где a и b ― некоторые константы. Таким образом, линейное пре-
образование, применяемое к суперпозиции исходных сигналов 
эквивалентно по своему воздействию суперпозиции результатов 
преобразования каждого из сигналов. Свойство линейности яв-
ляется весьма важным для практических приложений, поскольку 
позволяет значительно упростить обработку различных сложных 
сигналов, являющихся суперпозицией некоторых элементарных 
сигналов.

Вопросы к лекции 1
1.	 Чем обусловлено использование акустических сигналов 

в водной среде?
2.	 Классификация гидроакустических систем (ГАС) по назна-

чению.
3.	 Чем обусловлены сложные условия работы гидроакустиче-

ских систем?
4.	 Какой принцип положен в основу работы гидроакустических 

систем и какие бывают ГАС в зависимости от этого принципа?
5.	 Особенности гидроакустического сигнала.
6.	 Охарактеризуйте этапы обработки цифрового гидроакустиче-

ского сигнала.
7.	 Назовите методы фильтрации, обеспечивающие улучшение 

соотношения сигнал/помеха.
8.	 Охарактеризуйте методы обработки сигналов с точки зрения 

формирования отдельного элемента (отсчета) результата по 
некоторой совокупности элементов (отсчетов) исходного сиг-
нала и их сложность.

9.	 Каково важное свойство линейных преобразований сигнала?
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Лекция 2.  
Основные понятия и операции  

цифровой обработки  
гидроакустических сигналов

Сообщение, поступающее от источника цифровых сообще-
ний, характеризуется алфавитом передаваемых сообщений A a a ax={ }1 2, ..., . ,   

A a a ax={ }1 2, ..., . ,  

Алфавит ― есть совокупность всех возможных (различных) 
сообщений (знаков) данного источника. 

Объем алфавита ― число различных символов алфавита М.
Принципиальное отличие систем аналоговой и цифро-

вой связи связано со способом оценки их производительно-
сти. Критерием производительности систем связи является 
точность воспроизведения на приемном конце переданного 
сигнала. В качестве оценки производительности аналоговых 
систем может выступать процент искажения или среднеква-
дратическая ошибка между переданным и принятым сигна-
лами, которая определяется апостериорно, то есть тогда, ког-
да сигнал уже принят. Критерием качества связи в цифровых 
системах является вероятность неверного обнаружения циф-
ры или вероятность ошибки (битовой или символьной), ко-
торая может быть задана априорно, еще на этапе разработки 
системы цифровой связи [11].

В системе цифровой связи каждое сообщение алфавита ai по-
является с некоторой вероятностью.

Вероятность выдачи символа (сообщения) ― p(ai).
Один бит ― это количество информации, которое перено-

сит один символ источника дискретных сообщений в том случае, 
когда алфавит источника состоит из двух равновероятных сим-
волов.

Для каналов передачи цифровых сообщений вводят ана-
логичную характеристику ― скорость передачи информации 
по каналу R. Она определяется количеством бит, передаваемых 
в секунду. Максимально возможное значение скорости передачи 
информации по каналу называется пропускной способностью ка-
нала и обозначается С.
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Пропускная способность непрерывного канала с белым гаус-
совским шумом определяется известной формулой Шеннона

c
2

ш

log 1 .PC F
P

 
= + 

 
 	  (2.1)

Как видно из выражения данная величина определяется ши-
риной полосы пропускания F и соотношением сигнал-шум Pc/Pш. 
Формула (2.1) определяет теоретическую верхнюю границу без
ошибочной пропускной способности канала связи. Если действи-
тельная пропускная способность канала меньше, то при использо-
вании соответствующих кодов коррекции ошибок можно прибли-
зиться к величине, определяемой формулой (2.1).

Представляющий (информационный) параметр цифрового 
сигнала данных (ЦСД) ― параметр сигнала данных, изменение 
которого отображает изменение сообщения.

На рисунке 2.1. изображен ЦСД, представляющим параме-
тром которого является амплитуда, а множество возможных зна-
чений представляющего параметра равно двум (U = U1 и U = 0).

Элемент ЦСД ― часть цифрового сигнала данных, отличаю-
щаяся от остальных частей значением одного из своих представ-
ляющих параметров.

Значащая позиция ― фиксируемое значение состояния пред-
ставляющего параметра сигнала. 

Значащим интервалом времени ― интервал времени между 
двумя соседними значащими моментами сигнала.

Единичный интервал ― минимальный интервал времени, 
которому равны значащие интервалы времени сигнала, (интерва-
лы а-б, б-в и другие на рисунке 1.3).

Единичный элемент ― элемент сигнала, имеющий длитель-
ность, равную единичному интервалу времени.

Рис. 2.1. Цифровой сигнал данных.
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Все вышеуказанные элементы сигнала имеют значение при 
приеме сигнала для операций обнаружения и классификации.

Значащий момент (ЗМ) ― момент, в который происходит 
смена значащей позиции сигнала. Эти моменты, как правило, 
представляют собой передний и задний фронты электрических 
импульсов, представляющих собой биты сообщения. Они играют 
важную роль при выполнении операции синхронизации передат-
чика и приемника.

Типичные операции цифровой обработки ГАС представлены 
на рисунке 2.2.

Рис. 2.2 Типичные операции цифровой обработки ГАС [3].
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На рисунке 2.2 исходная информация преобразуется в дво-
ичные цифры (биты) после этого биты группируются в цифро-
вые сообщения или символы сообщений. Каждый такой символ 
(mi, где i = 1, ..., М) можно рассматривать как элемент конечного 
алфавита, содержащего М элементов. Следовательно, для М = 2 
символ сообщения mi, является бинарным (т.е. состоит из одного 
бита). Несмотря на то что бинарные символы можно классифи-
цировать как М-арные (с М = 2), обычно название “М-арный” ис-
пользуется для случаев М > 2; значит, такие символы состоят из 
последовательности двух или большего числа битов. Для систем, 
использующих канальное кодирование (коды коррекции оши-
бок), последовательность символов сообщений преобразуется 
в последовательность канальных символов (кодовых символов), 
и каждый канальный символ обозначается ui. Поскольку симво-
лы сообщений или канальные символы могут состоять из одного 
бита или группы битов, последовательность подобных символов 
называется потоком битов.

С помощью операции форматирования аналоговый сигнал 
преобразуется в цифровой вид посредством дискретизации по 
времени и квантования по амплитуде. 

Далее уже речь идет о потоке битов m0, m1, m2 …, mi, … mN 
сообщения в цифровой форме.

Если поток битов слишком велик, то требуется его сжатие. 
Эту операцию выполняет необязательный блок «Кодирование 
источника».

Если необходимо закрытие информации для посторонних 
лиц, к потоку битов применяется операция «Шифрование» (нео-
бязательный блок).

Если необходима защита от ошибок, то в поток битов ин-
формационного сообщения внедряются коды коррекции ошибок 
в блоке «Канальное кодирование» (необязательный блок).

Если в точке передачи сигнала сосредоточено несколько 
источников, имеющих одинаковые требования к ресурсу связи 
(например, одинаковую ширину полосы сигнала, длительность 
сеанса связи) то их внедрение в один канал передачи происходит 
в блоке «Уплотнение» (необязательный блок).

Блок импульсной модуляции является обязательным для 
цифровой обработки ГАС, поскольку на этом этапе происходит 
преобразование потока битов в электрические импульсы по-
средством импульсно-кодовой модуляции (ИКМ (рус.)  ― PCM 
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(англ.)). Для  систем, использующих направляемые среды пере-
дачи (кабели), электрические импульсы в модуляции ИКМ пере-
даются по каналу связи и полосовая модуляция не используется. 
В блоке импульсной модуляции происходит формирование узко-
полосного сигнала. Термин “узкополосный” (baseband) определя-
ет сигнал, спектр которого начинается от (или около) постоянной 
составляющей и заканчивается некоторым конечным значением 
(обычно, не более нескольких мегагерц). Блок импульсно-кодо-
вой модуляции обычно включает фильтрацию, направленную на 
минимизацию полосы передачи. При применении импульсной 
модуляции к двоичным символам результирующий двоичный 
сигнал называется сигналом в кодировке РСМ (pulse-code mod-
ulation) (Импульсно-Кодовая Модуляция). Существует несколь-
ко типов сигналов РСМ; эти сигналы часто называются кодами 
канала. При применении импульсной модуляции к небинарным 
символам результирующий сигнал именуется М-арным импуль-
сно-модулированным. Существует несколько типов подобных 
сигналов. После импульсной модуляции каждый символ сообще-
ния или канальный символ принимает форму полосового сигна-
ла gi(t), где i = 1, ..., М. В любой электронной реализации поток 
битов, предшествующий импульсной модуляции, представляется 
уровнями напряжений.

Блок полосовой модуляции (bandpass modulation) является 
обязательным для систем, использующих радиопередачу сигнала 
(ненаправляемую среду передачи). Полосовая модуляция необхо-
дима всегда, когда среда передачи не поддерживает распростра-
нение сигналов, имеющих форму импульсов. В таких случаях 
среда требует полосового сигнала si(t), где i = 1, … М. Термин 
(bandpass) используется для отражения того, что узкополосный 
сигнал gi(t) сдвинут несущей волной на частоту, гораздо боль-
шую спектральных составляющих gi(t).

Расширение спектра (блок отмечен как необязательный, но 
в настоящее время технология активно используется) может давать 
сигнал, относительно неуязвимый для помех и используемый для 
повышения уровня конфиденциальности сообщающихся сторон. 
Также расширение спектра является ценной технологией для мно-
жественного доступа (технология кодового разделения канала).

Термин «Множественный доступ» в отличие от термина 
«Уплотнение» применяется, когда речь идет о совместном исполь-
зовании канала связи пользователями, находящихся в различных 
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точках пространства и имеющих различные требования к ресурсу 
связи (полосе пропускания сигнала, длительности сеанса связи).

По мере распространения сигнала si(t) по каналу, на него 
воздействуют характеристики канала, которые можно выразить 
через импульсную характеристику hc(t). Кроме того, в различ-
ных точках вдоль маршрута сигнала дополнительные случайные 
шумы искажают принятый сигнал r(t), поэтому прием должен вы-
ражаться через поврежденную версию сигнала поступающего от 
передатчика. Принятый сигнал r(t) можно выразить следующим 
образом:

r t S t h n t i Mi c( ) = ( )∗ + ( ) =; , ..., ,   1 	  (2.2)

где знак * представляет собой операцию свертки [4].
В обратном направлении входной каскад приемника и/или 

демодулятор обеспечивают понижение частоты каждого полосо-
вого сигнала r(t). В качестве подготовки к обнаружению демо-
дулятор восстанавливает r(t) в виде оптимального узкополосного 
сигнала z(t). Обычно с приемником и демодулятором связано не-
сколько фильтров. Фильтрование производится для удаления не-
желательных высокочастотных составляющих и формирования 
импульса.

В обязательном блоке «Обнаружение» содержится согласо-
ванный фильтр, накапливающий энергию принимаемого сигнала 
и передающий ее на решающее устройство, которое выносит ре-
шение об обнаружении полезного сигнала.

Если импульсная характеристика канала связи hc(t) настоль-
ко плоха, что принимаемый сигнал сильно искажен, применяется 
выравнивание (equalization), которое можно описать как разно-
видность фильтрации, используемое для удаления всех эффек-
тов ухудшения качества сигнала, причиной которых может быть 
канал.

Остальные этапы обработки сигнала в модеме являются не-
обязательными и направлены на удовлетворение специфических 
системных нужд.

Вопросы лекции 2
1.	 Что случит оценкой качества цифровой системы связи в отли-

чие от аналоговой системы?
2.	 Что такое один бит?



3.	 Что такое пропускная способность канала связи, в чем она из-
меряется?

4.	 Напишите формулу Шеннона для пропускной способности 
канала связи и объясните, о какой пропускной способности 
идет речь.

5.	 Что такое значащий момент цифрового сигнала и для чего он 
может использоваться?

6.	 Перечислите обязательные операции цифровой обработки 
сигнала и поясните для чего они служат.
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Лекция 3.  
Основные операции  

форматирования сигналов
В цифровой обработке сигналов под сигналом будем пони-

мать некоторую вещественную функцию, содержащую инфор-
мацию о состоянии или поведении физической системы при ка-
ком-нибудь событии, которая может быть определена на непре-
рывном или дискретном пространстве изменения времени или 
пространственных координат.

Цифровые сигналы формируются из аналоговых операция-
ми дискретизации по времени и квантованием (измерением) ам-
плитудных значений сигнала через определенные интервалы вре-
мени Δt (рис. 3.1).

В результате равномерной дискретизации непрерывный по 
аргументу сигнал переводится в упорядоченную по независимой 
переменной последовательность чисел. В принципе разработаны 

Рис. 3.1. а) дискретный по времени аналоговый по амплитуде сигнал;  
б) дискретный по времени и квантованный по амплитуде сигнал  

(горизонтальные линии на сетке – уровни квантования;  
вертикальные ― моменты взятия отсчетов) [5].

б)

a)
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методы ЦОС для неравномерной дискретизации данных, одна-
ко области их применения достаточно специфичны и ограниче-
ны. Неравномерная дискретизация данных  ― это вид дискре-
тизации, при котором интервал между отсчётами изменяется 
или по случайному закону, или с учётом характеристик сигнала 
(адаптивная дискретизация). При неравномерной дискретизации 
шаг «подстраивается» под скорость изменения сигнала, увели-
чиваясь на гладких, мало информативных участках. Несмотря на 
то, что при этом уменьшается количество несущих всю инфор-
мацию о сигнале отсчётов, появляется потребность в хранении 
значения интервала дискретизации между каждой парой отсчё-
тов. Поэтому неравномерная дискретизация редко применяется 
на практике.

Некоторые подвиды неравномерной дискретизации:
–– Адаптивная дискретизация ― период дискретизации изме-

няется автоматически в зависимости от сигнала.
–– Программированная дискретизация ― период дискретиза-

ции изменяется в соответствии с изначально выбранными усло-
виями.

Условия, при которых возможно полное восстановление 
аналогового сигнала по его цифровому эквиваленту с сохранени-
ем всей исходно содержавшейся в сигнале информации, выража-
ются теоремами Найквиста, Котельникова, Шеннона, сущность 
которых практически одинакова. Для дискретизации аналогово-
го сигнала с полным сохранением информации в его цифровом 
эквиваленте максимальные частоты в аналоговом сигнале долж-
ны быть не менее чем вдвое меньше, чем частота дискретизации, 
то есть fmax ≤ (1/2)fd, т.е. на одном периоде максимальной частоты 
должно быть минимум два отсчета. Если это условие нарушает-
ся, в цифровом сигнале возникает эффект маскирования (подме-
ны) действительных частот более низкими частотами. При этом 
в цифровом сигнале вместо фактической регистрируется «кажу-
щаяся» частота, а, следовательно, восстановление фактической 
частоты в  аналоговом сигнале становится невозможным. Вос-
становленный сигнал будет выглядеть так, как если бы частоты, 
лежащие выше половины частоты дискретизации, отразились 
от частоты (1/2)fd в нижнюю часть спектра и наложились на ча-
стоты, уже присутствующие в этой части спектра. Этот эффект 
называется наложением спектров или алиасингом (aliasing). На-
глядным примером алиасинга может служить иллюзия, довольно 



20

частая в кино ― колесо автомобиля начинает вращаться против 
его движения, если между последовательными кадрами (аналог 
частоты дискретизации) колесо совершает более чем пол-обо
рота.

Преобразование сигнала в цифровую форму выполняется 
аналого-цифровыми преобразователями (АЦП). Как правило, они 
используют двоичную систему счисления с определенным чис-
лом разрядов в равномерной шкале. Увеличение числа разрядов 
повышает точность измерений и расширяет динамический диа-
пазон измеряемых сигналов. Потерянная из-за недостатка разря-
дов АЦП информация невосстановима, и существуют лишь оцен-
ки возникающей погрешности «округления» отсчетов, например, 
через мощность шума, порождаемого ошибкой в последнем раз-
ряде АЦП. Для этого используется понятие отношения «сигнал/
шум» ― отношение мощности сигнала к мощности шума (в де-
цибелах). Наиболее часто применяются 8-, 10-, 12-, 16-, 20- и 
24-х разрядные АЦП. Каждый дополнительный разряд улучшает 
отношение сигнал/шум на 6 децибел. Однако увеличение коли-
чества разрядов снижает скорость дискретизации и увеличивает 
стоимость аппаратуры. Важным аспектом является также дина-
мический диапазон, определяемый максимальным и минималь-
ным значением сигнала.

Квантование сигнала по уроню может выполняться также 
равномерно или неравномерно. Выбор метода квантования зави-
сит от динамического диапазона сигнала (рис. 3.2).

Динамическим диапазоном акустического сигнала называ-
ют разницу в децибелах (дБ) между самыми тихими и самыми 
громкими звуками. Неравномерным называется квантование, при 
котором шаг квантования изменяется в допустимых пределах ам-
плитудных значений, возрастая с увеличением уровня сигнала. 
Относительная ошибка шума квантования будет практически по-
стоянна на всем диапазоне изменения входного сигнала.

Если входной сигнал x(t – t0) порождает однозначный выход-
ной сигнал y(t – t0) при любом сдвиге t0, то систему называют ин-
вариантной во времени. Ее свойства можно исследовать в любые 
произвольные моменты времени. 

По своей природе сигналы могут быть случайными или де-
терминированными. К детерминированным относят сигналы, 
значения которых в любой момент времени или в произвольной 
точке пространства (а равно и в зависимости от любых других 
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аргументов) являются априорно известными или могут быть 
определены (вычислены) по известной или предполагаемой 
функции, даже если мы не знаем ее явного вида.

Случайные сигналы непредсказуемы по своим значениям во 
времени или в пространстве. Для каждого конкретного отсчета 
случайного сигнала можно знать только вероятность того, что он 
примет какое-либо значение в определенной области возможных 
значений. 

Закон распределения случайных значений далеко не всегда 
известен. Одним из самых распространенных является нормаль-
ное распределение, плотность которого имеет вид симметрично-
го колокола. Для его описания достаточно двух первых моментов 
распределения случайных величин.

Наиболее простые характеристики законов распределения ― 
среднее значение случайных величин (математическое ожидание) 
и дисперсия (математическое ожидание квадрата отклонения от 
среднего), характеризующая разброс значений случайных вели-
чин относительно среднего значения.

Рис. 3.2. Равномерное квантование для сигнала  
с большим динамическим диапазоном и неравномерное квантование  

для сигнала с малым динамическим диапазоном.
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Случайный процесс X(A, t) можно рассматривать как функ-
цию двух переменных: события А и времени (рис. 3.3). Каждую 
из N выборочных функций времени можно рассматривать как вы-
ход отдельного генератора шума.

Параметры динамики случайных сигналов во времени харак-
теризуются функциями автокорреляции (количественная оценка 
взаимосвязи значений случайного сигнала на различных интер-
валах) или автоковариации (то же, при центрировании случайных 
сигналов). С помощью автокорреляционной функции можно вы-
явить скрытую в сигнале периодичность.

Ковариация говорит о том, изменяются ли обе переменные 
в одном направлении (положительная ковариация) или в проти-
воположном направлении (отрицательная ковариация). Числовое 
значение ковариации не имеет значения, полезен только знак.

Ковариация между случайными величинами X = [x1, x2, …, 
xN] и Y = [y1, y2, …, yN] вычисляется по формуле:

Cov X Y
N

x yn X n Y
n

N

, ,( ) = −( ) −( )
=
∑1

1
µ µ 	  (3.1)
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1
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N

E Y
N

y= { } ≈
=
∑1

1
 являются оцен-

кой мат. ожидания массивов Х и Y.
Использование ковариации Cov(X, Y) в качестве показателя 

зависимости имеет недостаток: значение Cov(X,Y) может менять-
ся при изменении единиц измерения X и Y.

Этот эффект можно исключить, если разделить ковариацию 
на произведение среднеквадратических отклонений (СКО) σXσY:

Рис. 3.3. Случайный процесс а) неэргодический; б) эргодический.
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где rX,Y ― коэффициент корреляции
Корреляция объясняет, насколько изменение одной пере-

менной приводит к изменению пропорции второй переменной. 
Корреляция варьируется от –1 до +1. Если значение корреляции 
равно 0, это означает, что между переменными нет линейной за-
висимости, однако могут существовать другие функциональные 
связи. 

Аналогичной мерой взаимосвязи двух случайных процессов 
и степени их сходства по динамике развития является кросскор-
реляция или кроссковариация (взаимная корреляция или кова-
риация). Максимальное значение взаимной корреляции дости-
гается при совпадении двух сигналов. При задержке одного из 
сигналов по отношению к другому положение максимума кор-
реляционной функции дает возможность оценить величину этой 
задержки. 

При цифровой обработке сигналы часто нормированы (на-
ходятся в диапазоне [−1, 1]) и имеют среднее значение равное 
0 и приблизительно одинаковые СКО, поэтому для оценки их 
корреляции можно использовать сумму произведений отсчетов 
сигнала:

r x yx y n n
n

N

, .=
=
∑

1
 	  (3.3)

Чем более похожи два сигнала при конкретной временной 
задержке ℓ, тем больше значение принимает функция взаимной 
корреляции rx,y(ℓ):

r x n y n N Nxy
n

N

  ( ) = ( ) −( ) − −( ) ≤ ≤ −( )
=

−

∑
0

1

1 1, .  	  (3.4)

Частный случай выражения (3.4) ― автокорреляционная функ-
ция (АКФ):
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Автокорреляционная функция имеет одно полезное свойство: 
при нулевом сдвиге значение АКФ равно нормированной энер-
гии сигнала.

r
N

x n S
n

N

11 1
2

0

1

0 1( ) = ( ) =
=

−

∑ , 	  (3.6)

где S ― нормированная энергия сигнала.
Следовательно, АКФ можно использовать для расчета энер-

гии сигнала.
Случайный процесс называется стационарным в строгом 

смысле, если ни на одну из его статистик не влияет перенос на-
чала отсчета времени. Случайный процесс называется стацио-
нарным в широком смысле, если две его статистики, среднее и 
автокорреляционная функция, не меняются при переносе начала 
отсчета времени.

Если случайный процесс принадлежит к особому классу, 
называемому классом эргодических процессов, его среднее по 
времени (усреднение производится по оси Х) равно среднему по 
ансамблю (усреднение производится по оси Y) и статистические 
свойства процесса можно определить путем усреднения по вре-
мени одной выборочной функции процесса.

Если сигнал абсолютно случаен, например, шумовой сигнал, 
его АКФ будет максимальна при нулевой задержке (рис. 3.4) и 
уменьшаться до случайных флуктуаций малой амплитуды возле 
нуля для задержек, превышающих единицу.

Кроме того, справедливо следующее соотношение:
r r j11 110( ) ≥ ( ).

То есть, функция автокорреляции при нулевой задержке 
больше или равна АКФ при ненулевой задержке.

Рис. 3.4. АКФ случайного сигнала.



Вопросы к лекции 3
1.	 Как формируются цифровые сигналы?
2.	 Каково условие восстановления аналогового сигнала из циф-

рового?
3.	 Что такое динамический диапазон акустического сигнала?
4.	 В чем состоит разница между равномерным и неравномер-

ным квантованием?
5.	 В чем различие случайных и детерминированных сигналов?
6.	 Какими функциями характеризуются параметры динамики 

случайных сигналов во времени?
7.	 В чем различие функций ковариации и корреляции?
8.	 Что такое стационарный случайный процесс?
9.	 Что такое эргодический случайный процесс?
10.	Какие полезные свойства имеет АКФ?
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Лекция 4.  
Фурье преобразование цифровых сигналов

Одним из основных методов частотного анализа и обработ-
ки сигналов является преобразование Фурье. Преобразование 
Фурье ставит в соответствие каждой функции действительного 
переменного x(t) во временной области её спектр или фурье-об-
раз y(ω) в частотной области. Если какой-либо сигнал представ-
лен в  виде суммы гармонических колебаний с различными ча-
стотами, то говорят, что осуществлено спектральное разложение 
сигнала. Спектр сигнала представляет собой коэффициенты раз-
ложения сигнала в базисе ортогональных функций ― синусов и 
косинусов.

Различают понятия “преобразование Фурье” и “ряд Фурье”. 
Преобразование Фурье предполагает непрерывное распределе-
ние частот, ряд Фурье задается на дискретном наборе частот.

Сигналы также могут быть заданы в наборе временных от-
счетов или как непрерывная функция времени. Это дает четы-
ре варианта преобразований ― преобразование Фурье с непре-
рывным или с дискретным временем, и ряд Фурье с непрерыв-
ным временем или с дискретным временем. Наиболее практична 
с точки зрения цифровой обработки сигналов дискретизация и во 
временной, и в частотной области, но не следует забывать, что 
она является аппроксимацией непрерывного преобразования. Не-
прерывное преобразование Фурье позволяет точно представлять 
любые явления. Сигнал, представленный рядом Фурье, может 
быть только периодичен. Сигналы произвольной формы могут 
быть представлены рядом Фурье только приближенно, т.к. при 
этом предполагается периодическое повторение рассматриваемо-
го интервала сигнала за пределами его задания.

На стыках периодов при этом могут возникать разрывы и из-
ломы сигнала, и возникать ошибки обработки, вызванные явлени-
ем Гиббса (рис. 4.1), для минимизации которых применяют опре-
деленные методы (весовые окна, продление интервалов задания 
сигналов, и т.п.). Явление Гиббса ― это особенность поведения 
усеченного ряда Фурье в окрестности точки разрыва функции, 
проявляющаяся в виде выбросов. Явление Гиббса проявляется 
возникновением колебаний у синтезированного укороченным ря-
дом Фурье периодического сигнала вблизи его точек разрыва.
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Дискретное преобразование Фурье (ДПФ) ― это инструмент 
для анализа дискретных периодических сигналов. Исследование 
частотных характеристик гидроакустических сигналов помогает 
выделять звуковые особенности, отделять доминирующие часто-
ты, фильтровать шумы и проводить компрессию файлов, сохра-
няя при этом качество звучания.

Прямое ДПФ заменяет набор N отсчетов x(k), интерпретиру-
емых как один период сигнала, спектром в базисе мнимых экс-
понент из N составляющих. Каждая мнимая экспонента имеет 
частоту, определяемую номером n = 0 ... N, и может быть пред-
ставлена суммой косинусной и синусной компонент по формуле 
Эйлера. Результатом ДПФ является образ Фурье DF(n) сигнала 
в базисе мнимых экспонент.

Для расчета ДПФ нужно задать N ― число отсчетов и гар-
моник.

Прямое ДПФ 
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Рис. 4.1. Явление Гиббса.
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Свойства ДПФ:
–– Линейность. Если для двух последовательностей равной 

длины x1(k) и x2(k) известны Фурье образы DF1(n) и DF2(n), то 
для суммы x1(k) + x2(k) Фурье образ DF(n) = DF1(n) + DF2(n).

–– Задержка. Если x2(k) = x1(k – 1), то

  DF n DF n j n
N

2 1 2( ) = ( ) −





exp .π

–– Симметрия. DF(n – 1) = DF(–n). Гармоника с отрицатель-
ным номером ― это сопряженный комплекс гармоники с положи-
тельным номером.

–– Постоянная составляющая ― это гармоника нулевой ча-

стоты DF x k
k

N
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1

1

( ) = ( )
=

−

∑ .

–– Произведение последовательностей одинаковой длины. 
Если x3(k) = x1(k)·x2(k), то спектр произведения ― круговая 
свертка спектров сомножителей DF3(n) = DF1(n) * DF2(n).

Структуру ДПФ можно представить, как набор фильтров, 
каждый из которых выделяет одну экспоненту. АЧХ одного филь-
тра ДПФ имеет отклик 1 на частоте выделяемой фильтром экс-
поненты, на частотах выше и ниже форма АЧХ ― затухающая 
синусоида с нулями на частотах других экспонент. 

В зависимости от соотношения частоты сигнала с частотами 
фильтров ДПФ возможны два режима:

–– «Кратный», когда в выборке ДПФ умещается целое число 
периодов сигнала. В этом случае частота сигнала совпадает с од-
ной из частот экспонент, выделяемых ДПФ. 

–– «Растекание», когда в выборке ДПФ не умещается целое 
число периодов сигнала. В этом случае частота сигнала не совпа-
дает с одной из частот экспонент, выделяемых ДПФ. 

На рисунке 4.2 показано ДПФ от синусоидального сигнала. 
Представлены две пары графиков, верхняя для «кратного» режи-
ма, нижняя для режима с «растеканием».

В каждой паре слева маркерами отображены отсчеты сигна-
ла, справа его ДПФ. Отсчеты ДПФ показаны маркерами. Для ил-
люстрации «растекания» для двух соседних частот ДПФ линия-
ми разного цвета отображены их АЧХ. В «кратном» режиме для 
разных периодов сигнала отсчеты попадают на одни и те фазы. 
В частотной области частота сигнала равна частоте экспоненты 
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ДПФ, и на нее откликается только один фильтр ДПФ. Для дру-
гих фильтров частота сигнала попадает в точки нулей их АЧХ. 
В результате ДПФ точно отображает спектр сигнала, имея один 
отсчет. В режиме «растекания» для разных периодов сигнала от-
счеты попадают на разные фазы. В частотной области частота 
сигнала не равна частоте экспоненты ДПФ, и на нее откликается 
несколько фильтров ДПФ. В результате ДПФ отображает спектр 
сигнала не точно, имея несколько отсчетов в окрестности частоты 
сигнала. «Растекание» наиболее заметно, когда частота сигнала 
размещается в середине интервала частотной сетки ДПФ.

Реальные сигналы могут иметь разный спектральный состав 
в различные интервалы времени. Например, гидроакустический 
сигнал в разные интервалы времени может иметь компоненты 
с различными частотами. Для спектрального анализа локализо-
ванных во времени сигналов применяется оконное ДПФ. Из ис-
ходного сигнала умножением на оконную функцию выделяет-
ся фрагмент, к которому применяется ДПФ. Предложено много 

Рис. 4.2. ДПФ от целого числа периодов сигнала (верхняя пара сигнал ― ДПФ) 
и ДПФ от нецелого числа периодов сигнала (нижняя пара сигнал ― ДПФ) [6].
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оконных функций. На рисунке 4.3 представлены спектры сину-
соидального сигнала, полученные встроенным в MATLAB ин-
струментом DFT (Discrete Fourier Transformation) для основных 
оконных функций: • прямоугольной, • треугольной, • Хеннинга, 
• Хемминга, • Чебышева, • Кайзера. Во всех спектрах пик на ча-
стоте исходного сигнала.

Оконные функции используются в большинстве задач циф-
ровой обработки сигналов, поскольку нет возможности исследо-
вать эти сигналы на бесконечном интервале времени. Ограниче-
ние интервала анализа сигналов также зачастую обусловлено их 
нестационарностью. По этой причине особое внимание уделя-
ется использованию оконных функций при разработке кодирую-
щих систем аудиосигналов и анализа соответствий объективно-
го и субъективного их восприятия. Выбор оконного сглаживания 
позволяет рассчитывать фильтры под любые практические зада-
чи для уменьшения эффекта Гиббса и улучшения характеристик 
фильтра с аппроксимацией комплексного коэффициента переда-
чи. Особая область применения оконных функций — разработка 
адаптивных антенных решеток, у которых параметры и, в част-
ности, характеристика диаграммы направленности изменяются 
автоматически для обеспечения наилучших или приближающих-
ся к наилучшим условий приема полезного сигнала на фоне по-
стоянно меняющихся воздействий (помех). Выбранные оконные 
функции применяются в качестве весового коэффициента к диа-
грамме направленности антенной решетки при синтезе системы 
с заданной частотной фильтрацией [7].

Быстрым преобразованием Фурье (БПФ) называют набор ал-
горитмов, реализация которых приводит к существенному умень-
шению вычислительной сложности ДПФ. Основная идея БПФ 
состоит в том, чтобы разбить исходный N-отсчетный сигнал x(n) 
на два более коротких сигнала, ДПФ которых могут быть скомби-
нированы таким образом, чтобы получить ДПФ исходного N-от-
счетного сигнала.

Для нахождения одного коэффициента или отсчѐта ДПФ не-
обходимо выполнить N операций умножения на комплексное чис-
ло и столько же операций сложения. Для определения всех коэф-
фициентов или отсчѐтов потребуется около N2 вычислений. При 
такой вычислительной сложности обработка больших массивов 
данных в реальном времени является трудно решаемой задачей и 
предъявляет высокие требования к вычислительному устройству 
по быстродействию и объѐмам оперативной памяти.



31

Рис. 4.3. Спектры синусоидального сигнала с применением оконной функции 
а) прямоугольной, б) треугольной, в) Хеннинга,  

г) Хемминга, д) Чебышева, е) Кайзера.

а)

в)

д)

б)

г)

е)
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Если исходный N-отсчетный сигнал разбить на два N/2-от-
счетных сигнала (рис. 4.4), то для вычисления ДПФ каждого из 
них потребуется около (N/2)2 комплексных умножений. Тогда для 
вычисления искомого N-отсчетного ДПФ потребуется поряд-
ка 2(N/2)2 = N2/2 комплексных умножений, т.е. вдвое меньше по 
сравнению с прямым вычислением. Операцию разбиения можно 
повторить, вычисляя вместо (N/2)-отсчетного ДПФ два (N/4)-от-
счетных ДПФ и сокращая тем самым объем вычислений еще 
в два раза. Выигрыш в два раза является приблизительным, по-
скольку не учитывается, каким образом из ДПФ меньшего разме-
ра образуется искомое N-отсчетное ДПФ.

Алгоритмы БПФ, которые используют выборки длиной N = 2m, 
называются «алгоритмами БПФ по основанию 2». Данные алгорит-
мы получили наибольшее распространение из-за их высокой эф-
фективности и относительной простоты программной реализации.

Мы рассмотрим два способа разделения–объединения: про-
реживание по времени и прореживание по частоте.

Разделим сигнал на отсчёты с чётными и нечётными номера-
ми, как показано на рисунке 4.4. Эта операция называется проре-
живание по времени.

Таким образом, берём анализируемый сигнал и продолжаем 
разбивать его на сигналы, состоящие из чётных и нечётных ин-
дексов до тех пор, пока не получим набор сигналов из двух отсчё-
тов. На рисунке 4.5 показан пример такого разбиения для сигнала 
из восьми отсчётов. Для вычисления БПФ такого сигнала требу-
ется 3 стадии разбиения.

Рис. 4.4. Разбиение сигнала до N = 2 [8].
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Если количество отсчётов исходного сигнала N = 2n, где n — 
целое положительное число, то его разбиение на сигналы, со-
стоящие из чётных и нечётных индексов вплоть до последнего 
уровня можно сделать легко и за одну итерацию с помощью дво-
ично-инверсной перестановки. Для этого записываем индексы 
всех отсчётов в двоичной системе счисления, при этом должны 

Рис. 4.5. Прореживание сигнала по времени.

Рис. 4.6. Алгоритм БПФ с прореживанием по времени для N = 8.

Рис. 4.7. Граф «бабочка» для прореживания по времени.
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быть записаны все n бит индекса, включая ведущие нули. Затем 
зеркально отображаем код каждого из этих двоичных чисел и за-
писываем полученные результаты обратно в десятичную систему 
счисления. Готово! Если расставить элементы исходного массива 
в  соответствии с полученными индексами, мы получим подряд 
идущие пары отсчётов для двухточечного ДПФ.

Пример, как это работает для сигнала из восьми отсчётов, 
представлен в таблице 4.1. Можете сравнить с рисунком 4.5, дей-
ствительно совпадает. 

Таблица 4.1. Двоично-инверсная перестановка

Номер  
до перестановки

Двоичное  
представление

Двоично-инверс-
ная перестановка

Номер после 
перестановки

0 000 000 1
1 001 100 4
2 010 010 2
3 011 110 6
4 100 001 1
5 101 101 5
6 110 011 3
7 111 111 7

Именно поэтому, рассматриваемые нами алгоритмы также 
называются БПФ по основанию два. У них есть одно небольшое 
ограничение — количество отсчётов анализируемого сигнала 
должно быть равно степени двойки (например, 16, 32, 64, 128, 
256 и т.д.). «Но как же быть, если, скажем, в моём сигнале всего 
200 отсчётов?» — спросите вы. Ничего страшного, нужно просто 
дополнить сигнал нулевыми отсчётами, пока его длина не станет 
равна ближайшей степени двойки.

Прореживать можно не только время, но ещё и частоту. Граф 
«бабочка» для БПФ с прореживанием по частоте показан на ри-
сунке 4.7.

Прореживание (двоично-инверсная перестановка) в данном 
случае производится уже после вычисления ДПФ, т.е. по частот-
ным отсчётам, отсюда и такое название. По количеству операций 
умножения данный алгоритм схож с алгоритмом прореживания 
по времени, поэтому эффективность их схожая.

В вышеупомянутых «бабочках» есть множитель Wm
N. Он 

называется поворотным коэффициентом. Когда БПФ исполь-
зуется для решения каких-либо задач в устройствах цифровой 



35

обработки сигналов, количество отсчётов анализируемого сигна-
ла как правило заранее известно и скорее всего не будет меняться 
в процессе работы устройства. Поэтому, чтобы не тратить время 
на вычисление Wm

N, их заранее рассчитанные значения для задан-
ного количества отсчётов и всех уровней разбиения записывают 
в памяти в виде таблицы констант, которые в дальнейшем будут 
использоваться для умножения в графах «бабочка».

БПФ — это всего лишь алгоритм эффективного вычисления 
ДПФ, поэтому результаты вычисления БПФ и ДПФ получаются 
абсолютно идентичными, но эффективность БПФ заметно выше 
(таблица 4.2).

Известное применение находят и варианты преобразования 
Фурье: косинусное для четных и синусное для нечетных сигна-
лов, а также преобразование Хартли, где базисными функциями 
являются суммы синусов и косинусов, что позволяет повысить 
производительность вычислений и избавиться от комплексной 

Рис. 4.8. Граф бабочка для БПФ с прореживанием по частоте.

Рис. 4.9. Алгоритм БПФ с прореживанием по частоте для N = 8.
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арифметики. Вместо косинусных и синусных функций использу-
ются также меандровые функции Уолша, принимающие значения 
только +1 и –1. И, наконец, в задачах спектрально-временнного 
анализа нестационарных сигналов, изучения нестационарностей 
и локальных особенностей сигналов «под микроскопом», очист-
ки от шумов и сжатия сигналов начинают получать в качестве ба-
зисов разложения вейвлеты («короткие волны»), локализованные 
как во временной, так и в частотной области.

Как корреляционные, так и спектральные функции описы-
вают внутреннюю структуру сигналов, их внутреннее строение. 
Поэтому можно ожидать, что между этими двумя способами 
описания сигналов существует некоторая взаимозависимость, а 
именно:

1.	 Преобразование Фурье для взаимной корреляционной 
функции двух сигналов равно произведению их спектральных 
функций, одна из которых подвергнута комплексному сопряже-
нию. Это произведение называется взаимным спектром сигналов. 
Это означает, что если спектры сигналов x(t) и y(t) не перекры-
вают друг друга, то есть располагаются в различных диапазонах 
частот, то такие сигналы являются некоррелированными, незави-
симыми друг от друга.

2.	 Автокорреляционная функция сигнала и квадрат модуля 
его спектральной функции связаны друг с другом посредством 
преобразования Фурье.

3.	 Взаимная корреляционная функция двух сигналов связа-
на преобразованием Фурье с взаимным спектром сигналов.

4.	 Если считать сигналы одинаковыми x(t) = y(t), получится 
соотношение, позволяющее фактически по одной формуле вы-
числять энергию сигнала, как во временной, так и в частотной 
области:

Таблица 4.2. Сравнение эффективности БПФ и ДПФ

Кол-во отсчётов, 
N

Количество вычислений  
с комплексными числами Эффективность
ДПФ БПФ

256 65536 1024 64:1
512 262144 2304 114:1
1024 1048576 5120 205:1
2048 4194304 11264 373:1
4096 16777216 24576 683:1
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Это соотношение называется равенством Парсеваля.
Периодические сигналы обладают бесконечной энергией, 

но конечной мощностью. При их рассмотрении мы уже сталки-
вались с возможностью вычисления мощности периодического 
сигнала через сумму квадратов модулей коэффициентов его ком-
плексного спектра:
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Это соотношение обладает полной аналогией с равенством Пар-
севаля.

Вопросы к лекции 4
1.	 Что делает преобразование Фурье?
2.	 Что такое явление Гиббса?
3.	 Что позволяет выявить исследование частотных характери-

стик гидроакустических сигналов?
4.	 Что является результатом дискретного преобразования Фурье?
5.	 Для чего применяются оконные функции при ДПФ?
6.	 Чем обусловлен выбор той или иной оконной функции при 

вычислении ДПФ?
7.	 Для чего разработан алгоритм быстрого преобразования Фу-

рье (БПФ)?
8.	 Опишите работу алгоритма БПФ
9.	 Какова взаимосвязь между корреляционным и спектральным 

способом описания сигналов?
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Лекция 5.  
Импульсная характеристика.  

Операция свертки. Z — преобразование
Важное место в цифровой обработке сигналов имеет некото-

рый идеализированный простейший импульсный сигнал, называ-
емый дельта-функцией или единичным импульсом:

δ x
x
x

( ) =
≠
=





0 0
1 0

,
,

. 	  (5.1)

Согласно теории цифровой обработки сигналов (ЦОС), лю-
бой сигнал может быть представлен как суперпозиция взвешен-
ных единичных импульсов следующим образом:
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где x(tk) ― отсчет сигнала в k-тый момент времени.
Если на вход системы ЦОС, выполняющей линейное пре-

образование, поступает единичный импульс, то сигнал h(t), сни-
маемый с выхода системы и являющийся откликом системы на 
единичный импульс, носит название импульсной характеристи-
ки (импульсного отклика) системы. Импульсный отклик является 
важнейшей характеристикой системы и позволяет описать ее как 
“черный ящик”, задав реакцию системы на некоторый простей-
ший эталонный сигнал.

Если h(t) конечна, то такие системы называются КИХ-систе-
мами, т.е. системами с конечной импульсной характеристикой. 
Если h(t) бесконечна, то это БИХ-системы, т.е. системы с бес-
конечной импульсной характеристикой. В цифровой обработке 
сигналов имеет смысл рассматривать только КИХ системы, по-
скольку время обработки, т.е. реакции системы на входной сигнал 
должно быть конечно.

Для сигнала y(t) на выходе линейной системы можно запи-
сать [9]:
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Таким образом, для линейной системы результат обработ-
ки любого поступившего на вход сложного сигнала может быть 
определен как суперпозиция импульсных откликов системы на 
поступившие на вход единичные импульсы с соответствующей 
начальной задержкой и весом, определяемым весом соответству-
ющего отсчета исходного сигнала. Примерами линейных преоб-
разований могут служить преобразования Фурье, Хартли, свертка 
и корреляция. К нелинейным преобразованиям относятся, в част-
ности, многие алгоритмы распознавания, гистограммные преоб-
разования и ранговая фильтрация.

Интеграл свертки 

f t f h t d
t

2 1
0

( ) = ( ) −( )∫ τ τ τ 	  (5.4)

позволяет при t > 0 найти сигнал f2(t) на выходе линейной си-
стемы ЦОС при произвольном сигнале f1(t) на ее входе (причем 
f1 = 0 при t < 0), если известна импульсная характеристика систе-
мы ЦОС.

Смысл интеграла свертки состоит в том, что входной сигнал 
представляется сомкнутой последовательностью следующих друг 
за другом коротких импульсов, площади которых равны значению 
сигнала в моменты их следования при длительности импульсов, 
стремящейся к нулевой. Такая последовательность импульсов ус-
ловно может рассматриваться в виде последовательности дель-
та-функций с площадями, равными площадям соответствующих 
импульсов. Реакция системы (5.4) находится как сумма реакций 
на каждый импульс, составляющий входное воздействие. 

Для вычисления свертки функция импульсного отклика ре-
версируется по своей координате, т.е. строится в режиме обрат-
ного времени, и движется относительно функции входного сигна-
ла в сторону возрастания значений t. В каждый текущий момент 
времени значения обеих функций перемножаются, а произведе-
ние интегрируется в пределах окна импульсного отклика. Полу-
ченный результат относится к той координатной точке, против ко-
торой находится значение импульсного отклика h(0).

Если сравнить интеграл свертки и корреляционный инте-
грал, то можно заметить, что эти выражения практически иден-
тичны, только для интеграла свертки оговаривается зеркальное 
отображение одной из подинтегральных функций (например, им-
пульсной характеристики системы ЦОС) относительно начала 
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координат. Это необходимо из-за существования дилеммы пред-
ставления упорядоченных во времени событий.

При представлении упорядоченных во времени событий су-
ществует проблема путаницы между самым старшим битом и са-
мым младшим. На рисунке 5.1 а показано, как обычно изобража-
ется функция времени: самое раннее событие представлено сле-
ва, а наиболее позднее — справа. На рисунке 5.1 б показано, как 
импульсы поступают в систему ЦОС и покидают ее. Здесь самое 
раннее событие изображено справа, а наиболее позднее — сле-
ва. Обращение во времени импульсной характеристики системы 
ЦОС можно рассматривать как «предварительную коррекцию», 
чтобы поступающий сигнал и импульсный отклик системы ЦОС 
шли «нога в ногу» (ранний с ранним, поздний с поздним).

На рисунке 5.2 приведен пример цифровой обработки сиг-
нала — цепи запоминания, широко используемой в импульсных 
системах. Определим сигнал i(t) на выходе этой системы.

На рисунке 5.3 показан входной сигнал х(t), задержанный 
относительно него второй сигнал x(t + t0) и сигнал рассогласо-
вания v(t). Интегратор представим линейной, инвариантной (не-
изменной) относительно времени системой, которая характери-
зуется импульсной характеристикой h(t) (реакция системы при 
подаче на ее вход единичного импульса), которая изображена на 
рисунке 5.4 а. 

Отклик системы на произвольный сигнал v(t), поданный на 
ее вход, является сверткой v(t) c h(t), что записывается следую-
щим образом:

б)а)

Рис. 5.1. Иллюстрация дилеммы упорядоченных во времени событий.

Рис. 5.2. Система цифровой обработки сигнала.
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i t v t h t v h t d( ) = ( ) ( ) = ( ) −( )
∞

∫* .τ τ τ
0

 	  (5.5)

Независимой переменной в интеграле свертки является  τ. 
На рисунке 5.4 б показаны bceu функции v(τ) и h(–τ). Функция 
h(–τ) получается отображением h(–τ) относительно оси τ  =  0. 
Член h(t – τ) представляет функцию h(–τ), смещенную на t секунд 
вдоль положительного направления оси τ. На рисунке 5.4 в пока-
зана функция h(t1 – τ). Значение интеграла свертки в момент вре-
мени t = t1 вычисляем как площадь под кривой произведения v(τ) 
на h(t1 – τ) (см. рисунок 5.4 г). Интеграл свертки в момент t = t2 
равен заштрихованной области на рисунке 5.4 д. На рисунке 5.4 е 
приведен график отклика i(t) на выходе схемы при квадратном 
импульсе на входе. Каждое вычисление интеграла свертки для 
некоторого момента времени ti дает одну точку i(ti) графика на 
рисунке 5.4 е.

Рис. 5.3. Сигналы контрольных точках системы ЦОС.
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Рис. 5.4. Построение сигнала на выходе системы ЦОС  
с помощью оператора свертки.
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Таким образом, линейная стационарная система, выполняя 
обработку поступающего на вход сигнала, проводит в момент 
времени t операцию взвешенного суммирования всех его мгно-
венных значений за все предыдущее время. Роль весовой функ-
ции выполняет при этом импульсная характеристика системы.

Импульсная характеристика описывает систему ЦОС во вре-
менной области. Частотная характеристика описывает систему 
ЦОС в частотной области. Частотная характеристика и импуль-
сная характеристика линейной стационарной системы связаны 
между собой прямым и обратным преобразованиями Фурье.

Z-преобразование
Z-преобразование — это метод нормализации данных, кото-

рый позволяет привести разные масштабы и единицы измерения 
к  единому виду. Это упрощает сравнение, анализ и обработку 
данных. Z-преобразование дискретных сигналов широко исполь-
зуют при анализе и синтезе дискретно-аналоговых и цифровых 
устройств обработки сигналов. По отношению к дискретным 
сигналам оно играет ту же роль, какую играют интегральные 
преобразования Фурье и Лапласа по отношению к аналоговым 
сигналам. 

Преобразование Лапласа можно рассматривать как обобщение 
преобразования Фурье на случай комплексных частот p = σ + jω, 
где σ — положительная константа, выбираемая так, чтобы сигнал 
x(t)e–σt был абсолютно интегрируемым при t ≥ 0:

X p x t e dpt( ) = ( ) < ∞−
∞

∫ τ
0

, 	  (5.6)

X t
j

X p e dppt

j

j

( ) = 






 ( )

− ∞

+ ∞

∫
1
2π σ

σ

. 	  (5.7)

Выражения (5.6)—(5.7) представляют собой пару преобразо-
вания Лапласа. Обратное преобразование (5.7) совершается пу-
тем интегрирования в комплексной плоскости p вдоль вертикаль-
ной прямой σ = const. Преобразование Фурье является частным 
случаем преобразования Лапласа, в котором достаточно p заме-
нить на jω, т. е. положить σ = 0.

Z-преобразованием (прямым) последовательности x(nT) на-
зывают следующий ряд
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Z x n X z x nT z n

n
( ){ } = ( ) = ( ) −

=

∞

∑
0

, 	  (5.8)

где x(nT) — оригинал — вещественная или комплексная после-
довательность, для которой заданы нулевые начальные усло-
вия; X(z) — z-изображение последовательности x(nT), результат 
Z-преобразования.

Z-преобразование однозначно связано с последовательно-
стью x(nT) и справедливо только в области абсолютной сходимо-
сти ряда 

x nT z n

n
( ) < ∞−

=

∞

∑
0

. 	  (5.9)

Z-преобразование (5.8) получено на основе дискретного пре-
образования Лапласа: 

X p x nT e pnT

n
( ) = ( ) −

=

∞

∑
0

 	  (5.10)

в результате замены переменных 
z epT= , 	  (5.11)

где p — оператор Лапласа.
p j= +σ ω. 	  (5.12)

Комплексная переменная z может быть представлена в двух 
формах:

–– алгебраической
z j= +ξ η; 	  (5.13)

–– показательной
z re j= ϕ , 	  (5.14)

где радиус r является модулем, а угол φ – аргументом перемен-
ной z:

r z= = +ξ η2 2 ; 	  (5.15)

ϕ
η
ξ

= ( ) = 







arg arctg .z 	  (5.16)

Соответственно, положение произвольной точки на ком-
плексной z-плоскости может указываться:
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–– координатами (ξ; η) в декартовой системе координат;
–– полярными координатами (радиусом r и углом φ) — в по-

лярной системе координат.
Выразим значения радиуса r и угла φ через σ и ω соответ-

ственно:
r e T= σ , 	  (5.17)

ϕ ω ω= =T  . 	  (5.18)
Равенство (5.18) указывает на то, что угол φ точки на ком-

плексной z-плоскости есть не что иное, как нормированная ча-
стота ω,  измеряемая в радианах.

В силу периодичности экспоненты e e ej j j kϕ ω ω π= = ±( )

 2  угол φ  
комплексной переменной z определяется с точностью до слагае-
мого 2pk, где k — любое целое число: ϕ ω π ω π= ± = ± 2 2k k,  од-
нако, как правило, по умолчанию речь идет о главном значении 
аргумента из диапазона –π < φ ≤ π. 

Используя взаимосвязь между комплексными переменными 
z и p, рассмотрим отображение на z-плоскость:

–– характерных точек p-плоскости;
–– отрезков мнимой оси jω и всей оси jω p-плоскости;
–– коридоров в левой и правой p-полуплоскостях. 

Для взаимно однозначного отображения p-плоскости на 
z-плоскость ограниваются частотным диапазоном

д
2 ,

T T T
π π π

− < ω≤ →∆ω= = ω

Рис. 5.5. Отображение точек p-плоскости на z-плоскость [10].
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в результате чего p-плоскость ограничивается «коридором» меж-
ду двумя линиями, параллельными оси абсцисс σ и пересекаю-

щими ось ординат jω в точках ± j
T
π  (рис. 5.6).

Коридор в левой p-полуплоскости

д
20;  

T T T
π π π

σ ≤ − < ω≤ →∆ω= = ω

на z-плоскости отображается в круг единичного радиуса (единич-
ный круг) (рис. 5.7).

z e e e
r

pT T j= =
≤ − < ≤ → =

σ ω

π ω π ω π



 

;
; .1 2 ∆

Рис. 5.6. Соответствие p- и z-плоскостей  
при их взаимно однозначном отображении.

Рис. 5.7. Отображение «коридора» в левой p-полуплоскости на z-плоскость.
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Коридор в правой p-полуплоскости 

д
20;  

T T T
π π π

σ > − < ω≤ →∆ω= = ω

на z-плоскости отображается в область вне единичного круга 
(рис. 5.8):

z e e e
r

pT T j= =
> − < ≤ → =

σ ω

π ω π ω π



 

;
; .1 2 ∆

Обратное Z-преобразование определяется соотношением

Z X z x nT X z z dzn

C

− −( ){ } = ( ) = ( )∫1 11
2π 

,

где Z X z− ( ){ }1  — символическое обозначение обратного Z-пре-
образования; C — любой замкнутый контур в области сходимо-
сти подынтегральной функции, охватывающий все ее особые 
точки и начало координат комплексной z-плоскости.

Основные свойства Z-преобразования
Линейность: z-изображение линейной комбинации последо-

вательностей 
x nT a x nT a x nT( ) = ( ) + ( ) +1 1 2 2 

равно линейной комбинации z-изображений данных последова-
тельностей

Z x nT X z a X z a X z( ){ } = ( ) = ( ) + ( ) +1 1 2 2 

Рис. 5.8. Отображение «коридора» в правой p-полуплоскости на z-плоскость.
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Теорема о задержке: z-изображение последовательности 
x n m T−( )  ,  задержанной на m (m > 0) отсчетов, равно z-изо-
бражению незадержанной последовательности, умноженному 
на z–m, т. е. если 

Z x nT X z( ){ } = ( ),
то 

Z x n m T X z z m−( ) { } = ( ) − .

Теорема о свертке: z-изображение свертки последовательно-
стей x1(nT) и x2(nT)

x nT x mT x n m T
m

( ) = ( ) −( ) 
=

∞

∑ 1 2
0

.

равно произведению z-изображений свертываемых последова-
тельностей 

Z x nT X z X z X z( ){ } = ( ) = ( ) ( )1 2 .

В приведенных выше свойствах z-изображение вычисляется 
по формуле прямого Z-преобразования (5.8).

Значения прямого и обратного z-преобразования можно най-
ти с помощью компьютерных вычислительных пакетов, напри-
мер, Матлаб.

Основной характеристикой системы ЦОС в z-области явля-
ется z-изображение импульсной характеристики h(n)

H z Z h n( ) = ( ){ },

которое определяется по формуле прямого Z-преобразования 

H z h n z n

n
( ) = ( ) −

=

∞

∑
0

. 	  (5.19)

При известном z-изображении H(z) импульсная характери-
стика h(n) находится с помощью обратного Z-преобразования

h n Z H z( ) = ( ){ }−1 , 	  (5.20)

где H(z) называют передаточной функцией (ПФ)системы ЦОС; 
это математическое определение ПФ.

Соотношение вход/выход системы ЦОС (рис. 5.9) во времен-
ной области можно описать либо с помощью формулы свертки, 
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либо в виде разностного уравнения. Рассмотрим поочередно их 
отображение в z-области. 

Формула свертки

y n
h n m x m

x n m h m

m

m

( ) =
−( ) ( )

−( ) ( )










=

∞

=

∞

∑

∑
0

0

, 	  (5.21)

в z-области соответствует уравнение 
Y z H z X z( ) = ( ) ( ), 	  (5.22)

где X(z) и Y(z) – z-изображения воздействия и реакции.
На основании (5.22) передаточную функцию можно предста-

вить как отношение 

H z
Y z
X z

( ) = ( )
( )

, 	  (5.23)

которое позволяет ее определить подобно передаточной функции 
линейных аналоговых систем. 

Таким образом, передаточной функцией H(z) системы ЦОС 
называется отношение z-изображения реакции к z-изображению 
воздействия при нулевых начальных условиях. 

Разностному уравнению (РУ)

y n b x n i a y n ki
i

N

k
k

M

( ) = −( ) − −( )
=

−

=

−

∑ ∑
0

1

1

1

 	  (5.24)

в z-области соответствует уравнение, которое можно получить, 
выполнив Z-преобразование правой и левой частей РУ:

Z y n Z b x n i a y n ki
i

N

k
k

M

( ){ } = −( ) − −( )





=

−

=

−

∑ ∑
0

1

1

1

. 	  (5.25)

Используя свойства Z-преобразования (линейность и теоре-
му о задержке), запишем 

Рис. 5.9. Иллюстрация входного и выходного сигнала системы ЦОС.
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Y z X z b z Y z a zi
i

i

N

k
k

k

M

( ) = ( ) − ( )−

=

−
−

=

−

∑ ∑
0

1

1

1

,

откуда после приведения подобных имеем алгебраическое урав-
нение

Y z
b z

a z
X z

i
i

i

N

k
k

k

M( ) =
+

( )
−

=

−

−

=

−

∑

∑
0

1

1

1

1
.

Разделив обе части этого уравнения на X(z), получим переда-
точную функцию общего вида 

H z
b z

a z

i
i

i

N

k
k

k

M( ) =
+

−

=

−

−

=

−

∑

∑
0

1

1

1

1
. 	  (5.26)

ПФ (5.26) представляет собой дробно-рациональную функ-
цию, числитель и знаменатель которой являются многочленами 
относительно z–1 порядков (N – 1) и (M – 1) соответственно с ве-
щественными коэффициентами bi и ak. Следовательно, ПФ зави-
сит исключительно от внутренних параметров системы ЦОС и не 
зависит ни от воздействия, ни от реакции.

Порядком ПФ называют наибольшее из чисел (N – 1) и (M – 1). 
Здесь и далее полагаем, что порядок многочлена числителя не пре-
восходит порядка многочлена знаменателя:

N M−( ) ≤ −( )1 1 .
Передаточные функции 1-го и 2-го порядков описывают про-

стейшие системы ЦОС, называемые звеньями 1-го и 2-го поряд-
ков соответственно.

Как любая дробно-рациональная функция, ПФ (5.26) харак-
теризуется своими особыми точками (полюсами) и нулями. 

Нулями ПФ называют значения z, при которых H(z) оказыва-
ется равной нулю.

Особыми точками (полюсами) ПФ называют значения z, при 
которых знаменатель H(z) оказывается равным нулю.

Картой нулей и полюсов называют изображение координат 
нулей (кружочками °) и полюсов (звездочками *) на комплексной 
z-плоскости.



Все особые точки также можно найти с помощью вычисли-
тельных пакетов.

Подводя итог, можно сказать, что преобразование Фурье яв-
ляется частным случаем преобразования Лапласа, а z-преобразо-
вание при анализе и синтезе дискретных и цифровых устройств 
играет такую же роль, как интегральное преобразование Фурье 
по отношению к непрерывным сигналам.

Вопросы к лекции 5
1.	 Чем обусловлена важность дельта-функции в ЦОС?
2.	 Что такое импульсная характеристика системы?
3.	 Чем похожи интеграл свертки и интеграл корреляции?
4.	 Посредством чего связаны между собой импульсная и частот-

ная характеристики линейной стационарной системы?
5.	 Как можно рассматривать преобразование Лапласа?
6.	 Что называется прямым z-преобразованием?
7.	 Как связаны преобразование Лапласа и z-преобразование?
8.	 Как можно указать положение произвольной точки на ком-

плексной z-плоскости?
9.	 Основные свойства z-преобразования
10.	Что представляет собой ПФ системы ЦОС в терминах разност-

ного уравнения и z-преобразования? Что такое порядок ПФ?
11.	Что такое особые точки и нули ПФ системы ЦОС? Как можно 

их найти?
12.	Как связаны между собой преобразования Лапласа, Фурье и 

z-преобразование?
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Лекция 6.  
Цифровая операция  

форматирования сигнала
Дискретная версия аналогового сигнала получается после 

выполнения операции дискретизации (sampling process). Рассмо-
трим способы дискретизации аналогового сигнала

1. Естественная дискретизация. Ее можно рассматривать как 
включение и выключение коммутатора в определенные моменты 
времени. В этом случае вершина каждого импульса в течение ин-
тервала его передачи имеет форму соответствующего аналогово-
го сегмента (рис. 6.1).

Рис. 6.1. Процесс естественной дискретизации аналогового сигнала.
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2. «Выборка-хранение» (sample-and-hold). При выполнении 
этой операции исходный сигнал умножается на последователь-
ность дельта-функций и затем выполняется операция свертки 
с прямоугольным импульсом p(t), имеющим единичную ампли-
туду и ширину, равную длительности импульса дискретизации Ts 
(рис. 6.2).

Преимущества реализации процесса дискретизации методом 
«выборка-хранение»:

–– Выборка-хранение дает дискретную последовательность 
импульсов с плоским верхом и затухание высокочастотных спек-
тральных копий, что весьма желательно.

–– После операции выборки-хранения требуется дополни-
тельная фильтрация, позволяющая подавить остаточные спек-
тральные компоненты, кратные частоте дискретизации. 

–– За счет выбора функции p(t) можно получить неоднород-
ное усиление (подавление) спектра нужной полосы частот, а по-
сле фильтрации это подавление можно компенсировать путем 
применения функции, обратной p(t).

Результатом процесса дискретизации является сигнал в ам-
плитудно-импульсной модуляции (pulse-amplitude modulation — 
РАМ). Такое название возникло потому, что выходящий сигнал 
можно описать как последовательность импульсов с амплитуда-
ми, определяемыми выборками входящего сигнала.

Рис. 6.2 Операция дискретизации «выборка-хранение».
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Рассмотрим процесс квантования сигнала по амплитуде. На 
рисунке 6.3 изображено L-уровневое устройство квантования 
аналогового сигнала с полным диапазоном напряжений, равным 
Vpp = Vp – (–Vp) = 2Vp В. Шаг между уровнями квантования, назы-
ваемый интервалом квантования, составляет q вольт. Если уров-
ни квантования равномерно распределены по всему диапазону, 
устройство квантования называется равномерным или линейным. 
Каждое дискретное значение аналогового сигнала аппроксимиру-
ется квантованным импульсом: аппроксимация дает ошибку, не 
превышающую абсолютного значения q/2.

Хорошим критерием качества равномерного устройства кван-
тования является его дисперсия (среднеквадратическая ошибка 
при подразумеваемом нулевом среднем). Если считать, что ошиб-
ка квантования, е. равномерно распределена в пределах интер-
вала квантования шириной q (т.е. аналоговый входящий сигнал 
принимает все возможные значения с равной вероятностью), то 
дисперсия ошибок для устройства квантования составляет:

σ2 2

2

2
2

2

2 21
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= ( ) = =
− −
∫ ∫e p e de e
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de q

q

q

q

q

, 	  (6.1)

где p(e) — равномерно распределенная плотность вероятности 
возникновения ошибки квантования.

Дисперсия σ2 соответствует средней мощности шума кванто-
вания. Пиковую мощность аналогового сигнала, нормированную 
на 1 Ом, можно выразить как:
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где L-число уровней квантования.
Объединение выражений (6.1) и (6.2) дает отношение пико-

вой мощности сигнала к средней мощности квантованного шума:
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Отношение 
S
N q







  квадратично растет с числом уровней 

квантования. При бесконечном росте числа уровней квантования 
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имеем нулевой шум квантования (фактически, аналоговый 
сигнал).

Число бит, выделяемое каждой аналоговой выборке, зависит 
от допустимого искажения, вызванного квантованием. Пусть ве-
личина ошибки квантования |e| определяется как часть р удвоен-
ной амплитуды напряжения аналогового сигнала:

e pVpp″ . 	  (6.4)

Поскольку ошибка квантования не может быть больше q/2, 
можно записать:

e q V
L

V
L

pp pp
max

.= =
−( )

≈
2 2 1 2

 	  (6.5)

Если число уровней квантования L достаточно велико, то 
(L – 1) можно заменить на L. С учетом (6.4) и (6.5) можно записать:

V
L

pVpp
pp2

″ , 	  (6.6)

Рис. 6.3. Уровни квантования.
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12  уровней.
2

l L
p

= ≥ 	  (6.7)

Количество бит, выделяемое аналоговой выборке

l
p

≥ log .2
1

2
 	  (6.8)

Разрядность АЦП определяется количеством уровней кван-
тования, поэтому для выбора АЦП задаемся значением кванто-
вого искажения р максимального напряжения сигнала, а затем по 
формуле (6.7) находим количество уровней квантования L и коли-
чество бит l, выделяемое аналоговой выборке.

Например, мы хотим, чтобы квантовое искажение не превы-
шало p ≤ 0,1% максимального напряжения сигнала. Тогда необхо-

димое число бит на уровень квантования будет равно l
p

≥ = = ≈log log
,

log ,2 2 2
1

2
1

0 002
500 9 

l
p

≥ = = ≈log log
,

log ,2 2 2
1

2
1

0 002
500 9 а разрядность АЦП L = 2l = 29 = 512.

На практике сигналы не имеют равномерного распределе-
ния, поэтому среднеквадратическое напряжение сигнала зависит 
от типа передаваемого сигнала и распределения напряжения, со-
ответствующего этому сигналу. Независимо от того, известно ли 
точное распределение напряжений для заданного сигнала, мож-
но хотя бы оценить отношение сигнала к шуму квантования для 
наибольшей амплитуды. На входе устройства квантования макси-
мальную амплитуду сигнала можно записать как 

V L qmax .=
2

 	  (6.9)

Отношение максимального напряжения сигнала к среднеква-
дратическому значению напряжения шума:

V
L q

q
L q

q
Lmax .

σ
= = =2

12
2

3 4 3 	  (6.10)

Для определения отношения сигнала к погрешности кванто-
вания найдем отношение сигнал/шум в терминах мощности. Для 
этого возьмем квадраты напряжений сигнала и шума:
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Количество уровней квантования
L l= −2 1. 	  (6.12)

Подставив (6.12) в (6.11) получим:
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То же отношение в децибелах равно 
S
N
q ll l


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

 = −( ){ } ≈ + = +10 3 2 1 10 3 20 2 4 8 6

2
lg lg lg , . 	  (6.14)

Необходимо отметить, что при цифровой передаче сигналов 
требуется полоса пропускания (то есть ресурс связи) на поря-
док больше, чем при эквивалентной аналоговой передаче. Пока-
жем это на примере системы цифровой связи с частотным разде
лением. 

Пусть требуется передать сигнал, в котором верхняя часто-
та спектра равна 4 кГц. При аналоговой передаче такого сигна-
ла необходимая ширина полосы частот системы передачи будет 
равна 4  кГц. При использовании цифровой системы передачи 
с  частотным разделением нужно преобразовать аналоговый 
сигнал в цифровую форму. Для этого нужно его дискретизи-
ровать по теореме Котельникова с частотой, не меньшей, чем 
2 * 4 кГц = 8 кГц. Зададимся процентом искажения максималь-
ного напряжения сигнала р  ≤  0,1%. Тогда, как было показано 
выше, число уровней квантования должно быть равно 9. Полу-
чаем, что необходимая полоса частот для передачи цифрового 
сигнала с частотным разделением F = 8 * 9 = 72 кГц в 18 раз 
больше, чем при передаче аналогового сигнала. Но, хотя циф-
ровые системы очень требовательны к  ресурсу связи, они по-
зволяют сделать прием более качественным, чем аналоговые, 
поэтому цифровые системы в настоящее время вытеснили ана-
логовые [11].

В каждой передающей системе очень важен такой параметр, 
как интенсивность сигнала. При распространении сигнала по пе-
редающей среде может происходить потеря, или затухание, его 
интенсивности. Помимо этого, потери возникают на различных 
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отводах и разветвлениях в среде. Для компенсации таких потерь 
в различных точках среды могут вводиться усилители, сообщаю-
щие сигналу дополнительную интенсивность.

Усиление и снижение интенсивности сигнала, а также его 
относительные уровни обычно выражаются в децибелах. Ниже 
перечислены причины такого выбора.

–– Интенсивность сигнала часто снижается по логарифми-
ческому закону, по этому потери проще выражать в децибелах, 
являющихся логарифмическими единицами.

–– Суммарное усиление или ослабление сигнала в каскадном 
канале передачи можно вычислить с помощью простых операций 
сложения и вычитания.

Итак, децибелом называется мера отношения между двумя 
уровнями сигнала:

2
дБ 10

1

10lg ,PN
P

= 	  (6.15)

где NдБ — число децибел; Р1 — мощность на входе; Р2 — мощ-
ность на выходе; log10 — логарифм по основанию 10 (вместо за-
писи log10 часто используется форма lg).

Децибелы также используются для измерения отношения 
напряжений, учитывая тот факт, что мощность пропорциональна 
квадрату напряжения:

P V
R

=
2

, 	  (6.16)

где Р — мощность, рассеиваемая на сопротивлении R; V — на-
пряжение на сопротивлении R.

Следовательно,
2
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Поскольку децибелы являются относительными единица-
ми, то если мощность Р1 измерена, например в мВт, то интен-
сивность сигнала в децибелах будет иметь единицы измерения 
дБмВт. Если, например, напряжение V1 измерено в мкВ, то ин-
тенсивность сигнала в децибелах будет иметь единицы измере-
ния дБмкВ. То есть приставка к наименованию децибел показы-
вает, по отношению к какому уровню мощности или напряжения 
измеряется усиление или ослабление сигнала.



В цифровых системах критерием качества связи выступает 
нормированная к энергии бита версия отношения сигнал/шум 
E
N
b

0

,  где Eb — мощность сигнала, умноженная на время передачи 

бита; N N
W0 =  — нормированная односторонняя спектральная 

плотность мощности шума (мощность шума N на 1 Гц полосы W, 
измеряемая в Ватт/Гц).

Отношение мощности сигнала на приемном конце цифровой 
системы связи Pr к шуму можно выразить как 

0 0

 (Гц),br EP R
N N

= 	  (6.18)

где R — скорость передачи битов, Гц.
Отношение принятой мощности цифрового сигнала к шуму 

можно также выразить в производных единицах дБГц. Нулю 
дБГц соответствует 1 Гц.
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Вопросы к лекции 6
1.	 Опишите процесс дискретизации аналогового сигнала мето-

дом «выборка-хранение»
2.	 Назовите преимущества операции дискретизации аналогово-

го сигнала с помощью метода «выборка-хранение»
3.	 Как определить разрядность АЦП, необходимую для опера-

ции квантования сигнала
4.	 Для передачи какого сигнала ― цифрового или аналогово-

го ― требуется более широкая полоса пропускания системы 
связи и почему?

5.	 Что такое децибелы, что они определяют и почему были вы-
браны именно такие единицы?



60

Лекция 7.  
Фильтрация сигналов

Что нужно для того, чтобы среда передачи вела себя как иде-
альный канал связи?

1.	 Сигнал на выходе может запаздывать по отношению 
к сигналу на входе системы.

2.	 Сигналы на выходе и входе системы могут отличаться по 
амплитуде.

3.	 Выходной сигнал системы передачи не должен быть ис-
кажен.

Приведенные три условия соответствуют линейному каналу 
передачи. Если канал передачи линеен, то отклик системы посто-
янен по модулю, а сдвиг фаз поступающих на выход спектраль-
ных составляющих сигнала должен быть линейным по частоте, 
т.е. все гармоники сигнала должны поступать на выход с оди-
наковым запаздыванием, чтобы их можно было просуммировать 
(групповая задержка должна быть постоянна). В реальных си-
стемах при передаче по каналу связи сигнал искажается, и для 
компенсации этих искажений в приемнике применяются эква-
лайзеры.

Создать идеальный канал связи нереально, т.к. для рацио-
нального использования ширины полосы бесконечный спектр 
сигнала усекается до конечной величины с помощью фильтра.

С помощью фильтрации решают многочисленные задачи, 
возникающие на практике, в том числе: 

1) подавление шумов, маскирующих сигнал; 
2) устранение искажения сигнала, вызванного несовершен-

ством канала передачи или погрешностью измерения; 
3) разделение двух или более различных сигналов, которые 

были преднамеренно смешены для того, чтобы в максимальной 
степени использовать канал; 

4) разложение сигналов на частотные составляющие; 
5) демодуляция сигналов; 
6) преобразование дискретных сигналов в аналоговые; 
7) ограничение полосы частот, занимаемой сигналами.
Полоса частот, в которой сигналы пропускаются (усиливают-

ся) фильтром, называется полосой пропускания. Полоса частот, 
где сигналы подавляются (ослабляются) фильтром, называется 
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полосой задерживания. Частоты, лежащие на границе полос про-
пускания и задерживания, называются граничными частотами.

В зависимости от взаимного расположения полос пропуска-
ния и задерживания различают следующие типы фильтров: 

–– фильтры нижних частот (ФНЧ); 
–– фильтры верхних частот (ФВЧ); 
–– полосовые фильтры (ПФ); 
–– заграждающие (режекторные) фильтры (ЗФ). 

Перечисленные выше типы фильтров широко применяют-
ся при обработке данных и сигналов. Поэтому их часто называ-
ют базисными фильтрами. В идеале базисные фильтры должны 
иметь амплитудно-частотные характеристики, представленные 
на рис. 7.1.

На рисунке 7.2 показаны АЧХ и импульсная характеристика 
идеального ФНЧ. 

Задача проектирования фильтра по заданным требованиям 
к  частотным характеристикам является достаточно сложной и 
многоэтапной. На первом этапе решается задача аппроксимации, 
которая заключается в определении передаточной функции H(s) 
устойчивого и физически реализуемого фильтра, АЧХ которого 
наилучшим образом приближается к определенной идеальной ха-
рактеристике. 

Передаточная функция устойчивого и физически реализуе-
мого фильтра должна удовлетворять следующим условиям:

Рис. 7.1. Идеальные АЧХ базисных фильтров [12]: а) ФНЧ; б) ФВЧ; в) ПФ; г) ЗФ.
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–– число нулей и полюсов передаточной функции должно 
быть конечным; 

–– число нулей не должно превышать число полюсов; 
–– полюсы должны располагаться в левой полуплоскости. 

Максимальное количество нулей и полюсов передаточной 
функции фильтра называется порядком фильтра.

Получить идеальные характеристики у фильтров, удовлетво-
ряющих приведенным выше условиям, на практике не удается. 
Поэтому обычно при проектировании аналоговых фильтров за-
даются определенные требования к частотным характеристикам, 
которые определяют степень их отклонения от идеальных.

Во-первых, в полосе пропускания допускается отклонение 
значения коэффициента передачи фильтра от единицы на вели-
чину δHп, а в полосе задерживания — от нуля на величину δHз 
(рис. 7.3). Величину δHп называют неравномерностью АЧХ в по-
лосе пропускания, а величину δHз — максимальным отклонени-
ем АЧХ в полосе задерживания. 

Во-вторых, ввиду того, что реализовать резкое изменение ко-
эффициента передачи фильтра от нуля до единицы и, наоборот, 
в соответствии с характеристиками, показанными на рис. 7.1, не 
удается, вводится так называемая переходная полоса между по-
лосой пропускания и полосой задерживания. В пределах этой по-
лосы коэффициент передачи фильтра изменяется произвольным 
образом от значений, заданных для полосы пропускания, до зна-
чений, требуемых в полосе задерживания (рис. 7.3). 

Рис. 7.2. Характеристики идеального ФНЧ:  
а) амплитудно-частотная характеристика; б) импульсная переходная функция.
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Большинство методов решения задачи аппроксимации не по-
зволяют учесть требования к АЧХ и ФЧХ. Методы построения 
фильтров с заданными требованиями как к АЧХ, так и к ФЧХ до-
статочно сложны, базируются, как правило, на использовании до-
полнительного корректора ФЧХ. 

Широкое распространение получили четыре вида фильтров, 
которые соответствуют различным способам аппроксимации 
идеальной прямоугольной АЧХ:

1) фильтры Баттерворта, имеющие максимально плоскую 
АЧХ в полосе пропускания и монотонную характеристику в по-
лосе задерживания (рис. 7.4 а); 

2) фильтры Чебышева первого рода, имеющие заданную ве-
личину пульсаций АЧХ в полосе пропускания и монотонную ха-
рактеристику в полосе задерживания (рис. 7.4 б);

3) фильтры Чебышева второго рода, имеющие максимально 
плоскую АЧХ в полосе пропускания и фиксированный уровень 
пульсаций в полосе задерживания (рис. 7.4 в); 

4) эллиптические фильтры, имеющие равноволновые пуль-
сации АЧХ как в полосе пропускания, так и в полосе задержива-
ния (рис. 7.4 г).

Существует несколько полезных аппроксимаций характери-
стики идеального ФНЧ. Одну из них дает фильтр Баттерворта, 
аппроксимирующий идеальный ФНЧ функцией:

Рис. 7.3. Исходные требования к АЧХ базисных фильтров:  
а) ФНЧ, б) ФВЧ, в) ПФ, г) ЗФ.
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где fu — верхняя частота среза (по уровню –3дБ); n — порядок 
фильтра.

На рисунке 7.5 показаны графики |H(f)| для нескольких зна-
чений n. По мере роста n АЧХ приближается к характеристикам 
идеального фильтра.

Рис. 7.4. Амплитудно-частотные характеристики типовых ФНЧ:  
а) фильтр Баттерворта; б) фильтр Чебышева первого рода;  

в) фильтр Чебышева второго рода; г) эллиптический фильтр.

Рис. 7.5. АЧХ фильтров Баттерворта различных порядков.
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Таким образом, порядок фильтра n является тем единствен-
ным параметром, выбор которого позволяет удовлетворить задан-
ный набор требований к фильтру в полосе пропускания и полосе 
задерживания.

Фазовый сдвиг и крутизна спада амплитудно-частотной ха-
рактеристики (АЧХ) за пределами полосы пропускания фильтра 
определяются его порядком и составляют 90 градусов и 6 дБ/ок-
тава1 на каждый порядок. То есть фильтр первого порядка обеспе-
чивает затухание 6дБ/октава при полном фазовом сдвиге 90 граду-
сов, фильтр второго порядка — 180 градусов и 12 дБ/октава и так 
далее. На частоте среза затухание фильтра составляет 3 дБ, а фа-
зовый сдвиг — половину от полного (т.е. 45 градусов для фильтра 
1 порядка и 90 — для второго). От типа фильтра зависит только 
плавность изгиба частотной характеристики в области частоты 
среза и суммарная АЧХ системы, а также фазовые характеристики. 

Чем выше порядок, тем выше сложность и стоимость реали-
зации аналогового фильтра.

Цифровыми называются фильтры, реализованные на основе 
методов цифровой обработки сигналов.

Сначала рассмотрим фильтр с конечной импульсной харак-
теристикой (фильтр КИХ — finite impulse response — FIR), схема 
работы которого представлена на рисунке 7.6. Первый отсчет (на-
зовем его g0) входной числовой последовательности умножается 

1 Октава — это область частотного диапазона, на которой значение часто-
ты увеличивается в два раза. Иногда в литературе предпочитают измерять в де-
кадах, которые обозначают область с увеличением частоты в десять раз.

Рис. 7.6. Структурная схема цифрового фильтра КИХ.
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на коэффициент h0 и появляется на выходе фильтра в виде отсче-
та k0.

Плечи h0 – h3 называются ветвями (tap). В фильтре присут-
ствует несколько линий задержки, каждая из которых задержива-
ет сигнал на время Т, что соответствует периоду цикла выборки 
сигнала в приемнике. Входной импульс g0 достигает ветви h1 по-
сле задержки на один период, в это время на входе фильтра появ-
ляется следующий импульс g1. Следовательно, в момент времени 
t = 0 выходной сигнал k0 равен произведению g0h0. В момент вре-
мени t = T на выходе фильтра появляется новый сигнал k1, кото-
рый равен произведению g0h1 плюс новый входной импульс g1h0. 
Функцию  k(n) можно найти с помощью свертки функций g(n) 
и h(n), она называется сверточной суммой.

Для определения частотной характеристики фильтра, нужно 
подать на его вход сигнал с постоянной амплитудой и бесконеч-
ным частотным диапазоном, т.е. дельта-функцию. Если предполо-
жить, что коэффициенты передачи h1 и h3 отрицательны (см. рису-
нок 7.7), тогда при поступлении на фильтр дельта-функции на его 
выходе появится сигнал, показанный на рисунке 7.8. По истечении 
интервала времени 6Т с момента подачи на вход исходного им-
пульса сигнал на выходе фильтра вернется в нулевое положение.

Фильтр КИХ получил свое название благодаря тому, что его 
выходной сигнал исчезает в течение N отсчетов после поступле-
ния исходного импульса на вход фильтра. Здесь N — количе-
ство элементов задержки, или ветвей фильтра. Для построения 

Рис. 7.7. Структура цифрового фильтра КИХ  
с заданными значениями коэффициентов ветвей.
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фильтрующего устройства необходима система, которая может 
умножать (с разными весовыми коэффициентами для каждой вет-
ви), складывать и последовательно сохранять входные импульсы. 
Это можно реализовать с помощью компьютерной программы и 
микропроцессора.

На рисунке 7.9 изображена схема работы второго типа циф-
рового фильтра — фильтра с бесконечной импульсной харак-
теристикой или фильтра БИХ (finite impulse response — IIR), 

Рис. 7.8. Сигнал на выходе цифрового фильтра КИХ,  
структура которого показана на рис. 7.7 при подаче на его вход δ-функции [11].

Рис. 7.9. Структурная схема цифрового фильтра БИХ.
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содержащая три ветви. Ветви в фильтре БИХ являются ветвями 
обратной связи (feed back) с выхода. Фильтра БИХ — бесконеч-
ной импульсной характеристики — называется так потому, что 
сигнал на его выходе не исчезает в течение N отсчетов после по-
ступления исходного импульса на вход фильтра, а продолжает 
появляться на выходе из-за существования обратной связи «вы-
ход-вход» в структуре фильтра.

Для фильтра, изображенного на рисунке 7.9, можно записать 
следующее выражение для выходного сигнала k(n):
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Этот сигнал приведен на рисунке 7.10, где 
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Для того, чтобы создать цифровой фильтр по заданным пара-

метрам (частоте среза и крутизне АЧХ) можно взять аналоговую 
функцию с известными характеристиками, например, полином 
Чебышева n-порядка. Зная его функцию передачи, можно мате-
матически (используя, скажем, z-преобразование) определить 
функцию передачи эквивалентного цифрового фильтра, которая 
будет иметь вид числовой последовательности. Теперь неслож-
но нарисовать схему фильтра, которую можно реализовать как 
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на логических элементах, так и программно. Однако такой под-
ход к моделированию электронных систем связан с утомительны-
ми математическими расчетами и подвержен ошибкам. 

Поэтому на практике обычно применяют один из много-
численных пакетов по компьютерному моделированию систем 
цифровой обработки сигналов, которые сами определяют коли-
чество ветвей и их весовые характеристики по заданным техни-
ческим требованиям. При более детальном рассмотрении филь-
тров с БИХ можно сделать вывод, что при заданной частоте среза 
они имеют меньшее количество ветвей, чем фильтры с КИХ. Зато 
фильтры с КИХ превосходят фильтры с БИХ по качеству фазовой 
характеристики.

В качестве примера рассчитаем и построим с использовани-
ем выражений (7.3) импульсную характеристику фильтра БИХ, 
структура которого показана на рисунке 7.10 при подаче на вход 
фильтра δ-функции.

Многие пакеты вычислительных программ, в частности, 
Матлаб, предоставляют пользователю удобный графический ин-
терфейс для расчета цифровых фильтров и визуализации резуль-
татов. Но проблема состоит в том, что изначально любой сигнал 
является аналоговым, имеющим спектр частот, уходящий в бес-
конечность. И для того, чтобы перевести сигнал в цифровую 
форму, сначала нужно отфильтровать его помощью аналогового 
фильтра, чтобы обрезать спектр сигнала до некоторого конечного 
значения.

Рис. 7.10. Структура цифрового фильтра БИХ  
с заданными значениями коэффициентов ветвей.
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Как было уже указано выше, чем больше порядок аналогово-
го фильтра, тем он качественнее обрезает спектр сигнала, но тем 
он дороже, кроме этого может вносить значительные искажения 
в фазочастотную характеристику. 

Чтобы достигнуть некоторого компромисса между порядком 
аналогового фильтра и качеством фильтрации, применяется опе-
рация «выборка с запасом».

Выборка с запасом позволяет решить задачу предваритель-
ной фильтрации на непроизводительном простом аналоговом 
оборудовании, а затем применить к дискретизованным и кванто-
ванным выборкам высокопроизводительную и недорогую цифро-
вую фильтрацию.

Рассмотрим преобразование аналоговых сигналов в цифро-
вые. Если это выполняется без выборки с запасом, то процесс 
дискретизации описывается тремя простыми этапами.

Выборка без запаса
1. Сигнал пропускается через высокопроизводительный ана-

логовый фильтр нижних частот для ограничения его полосы.
2. Отфильтрованный сигнал дискретизируется с часто-

той Найквиста с целью создания сигнала с (приблизительно) 

Рис. 7.11. Сигнал на выходе цифрового фильтра БИХ,  
структура которого показана на рис. 7.10 при подаче на его вход δ-функции.
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ограниченной полосой, т.к. сигнал со строго ограниченной поло-
сой относится к разряду нереализуемых.

З. Выборки квантуются устройством преобразования анало-
говых сигналов в цифровые, отображающим выборки, которые 
могут принимать значения из непрерывного диапазона, в конеч-
ный набор дискретных уровней.

Если же выборку производить с запасом, то процесс будет 
состоять из пяти этапов.

Выборка с запасом
1. Сигнал пропускается через менее производительный (бо-

лее дешевый) аналоговый фильтр нижних частот (предваритель-
ная фильтрация) для ограничения его полосы.

2. Предварительно отфильтрованный сигнал выбирается 
с частотой в несколько раз выше частоты Найквиста для создания 
сигнала с ограниченной полосой.

З. Выборки преобразовываются преобразователем аналого-
вых сигналов в цифровые, отображающим выборки, которые мо-
гут принимать значения из непрерывного диапазона, в конечный 
набор дискретных уровней.

4. Цифровые выборки обрабатываются высокопроизводи-
тельным цифровым фильтром для сужения полосы цифровых 
выборок.

5. Частота дискретизации на выходе цифрового фильтра 
уменьшается пропорционально сужению полосы, полученному 
при использовании этого цифрового фильтра.

Полоса пропускания аналогового фильтра, ограничивающая 
ширину полосы входящего сигнала, равна, ширине полосы сигна-
ла плюс область спада. Наличие области перехода приводит к уве-
личению ширины полосы сигнала на выходе на некоторую вели-
чину. Частоту Найквиста, для отфильтрованного выхода, обычно 
равную 2 (удвоенной максимальной частоте дискретного сигна-
ла), теперь необходимо увеличить до 2 +. Ширина полосы спада 
фильтра является служебными издержками процесса дискрети-
зации. Этот дополнительный спектральный интервал не пред-
ставляет полосы полезного сигнала, а нужен для защиты полосы 
сигнала путем резервирования спектральной области для накла-
дывающегося спектра, возникающего в процессе дискретизации. 
Наложение возникает вследствие того, что реальный сигнал не 
может быть строго ограниченным. Типичные полосы спада дают 
10—20%-ное увеличение частоты дискретизации по сравнению 



72

с  частотой, определяемой критерием Найквиста. Примером та-
ких служебных издержек может служить цифровая аудиосисте-
ма проигрывания компакт-дисков, где двусторонняя полоса равна 
40 кГц, а частота дискретизаций — 44,1 кГц.

Естественным желанием является использование аналого-
вых фильтров с узкой полосой перехода и максимально низкой 
из возможных частот дискретизации. В то же время аналоговые 
фильтры имеют две нежелательные особенности. Во-первых они 
могут приводить к искажению (нелинейное изменение фазы с ча-
стотой), вызванному малыми областями перехода. Во-вторых, 
цена системы может оказаться высокой, поскольку узкие области 
перехода подразумевают применение фильтров высоких поряд-
ков, требующих большого числа высококачественных составля-
ющих.

Проблема состоит в том, что для уменьшения стоимости хра-
нения данных хотелось бы работать с устройством дискретиза-
ции с максимально низкой частотой. Для достижения этой цели 
можно создать изощренный аналоговый фильтр с узкой областью 
перехода. Однако такой фильтр не только дорог, но и искажает 
сам сигнал, хотя задачей фильтра как раз является защита сигнала 
(от нежелаемого наложения).

В данном случае выборка с запасом наиболее приемлема — 
при наличии проблемы, решить которую мы не можем, мы пре-
вращаем ее в проблему, поддающуюся решению. Мы используем 
дешевый, менее сложный предварительный аналоговый фильтр 
для ограничения полосы входящего сигнала. Этот аналоговый 
фильтр можно упростить за счет выбора более широкой пере-
ходной области. При этом увеличивается ширина спектра, из-за 
чего нам нужно увеличить требуемую частоту дискретизации. 
Обычно начинают с выбора частоты дискретизации, в 4 раза пре-
вышающей исходную, после чего разрабатывают аналоговый 
фильтр, ширина полосы которого соответствует этой увеличен-
ной частоте дискретизации. Например, вместо дискретизации 
сигнала компакт-диска на частоте 44,1 кГц при ширине области 
перехода 4,1 кГц, реализованной с использованием сложнейше-
го эллиптического фильтра 10-го порядка (подразумевается, что 
фильтр включает 10 избирательных элементов, таких как кон-
денсаторы и индуктивности), мы выбираем выборку с запасом. 
В этом случае устройство дискретизации может работать на ча-
стоте 176,4  кГц с областью перехода 136,4 кГц, реализованное 
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простым эллиптическим фильтром 4-го порядка (имеющим всего 
4 избирательных элемента).

Итак, у нас есть дискретные данные с большей, чем требует-
ся, частотой дискретизации, и эти данные пропускаются через не-
дорогой высокопроизводительный цифровой фильтр для выпол-
нения фильтрации, необходимой для предотвращения наложения. 
Цифровой фильтр может реализовать узкую область перехода без 
искажения, свойственного аналоговым фильтрам, а его эксплуа-
тация недорогая. После того как цифровая фильтрация уменьши-
ла ширину полосу перехода, мы снижаем частоту дискретизации 
сигнала (повторная выборка). В результате в единую структуру 
объединяются качественные методы цифровой обработки, филь-
трация и повторная выборка.

Рассмотрим теперь вопрос дальнейшего улучшения качества 
процесса сбора данных. Предварительный аналоговый фильтр 
приводит к некоторому искажению амплитуды и фазы. Посколь-
ку заранее известно, каково это искажение, цифровой фильтр 
проектируется не только для защиты (совместно с аналоговым 
фильтром) от наложения, но и для компенсации усиления и ис-
кажения фазы, вносимых аналоговым фильтром. Суммарный ре-
зультат может, по желанию, улучшаться до любого предела. Та-
ким образом, получаем сигнал более высокого качества (менее 
искаженный) по более низкой цене. Аппаратура цифровой обра-
ботки сигналов, представляющая собой развитие компьютерной 
индустрии, характеризуется значительным ежегодным снижени-
ем цен, чего нельзя сказать об аналоговой аппаратуре.

Подобным образом выборка с запасом используется в про-
цессе преобразования цифрового сигнала в аналоговый. Ана-
логовый фильтр, через который пропускается преобразованный 
сигнал, будет искажать сигнал, если последний будет иметь уз-
кую полосу перехода. Но полоса перехода уже не будет узкой, 
если данные, полученные после цифро-аналогового преобразова-
ния были оцифрованы с помощью выборки с запасом.

Чем компактнее спектр передачи сигналов, тем выше раз-
решенная скорость передачи данных или больше число пользо-
вателей, которые могут обслуживаться одновременно. Было бы 
разумно сжать полосу информационных импульсов до некоторо-
го разумного значения, которое больше минимума, определенно-
го Найквистом. Это выполняется путем формирования импуль-
сов с помощью фильтра Найквиста, называемого фильтром типа 
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приподнятого косинуса, передаточная функция которого изобра-
жена на рисунке 7.12, а импульсная характеристика — на рисун-
ке 7.13. Передаточная функция такого фильтра описывается вы-
ражением:
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где W — максимальная ширина полосы; W
T0
1

2
=  — минималь-

ная ширина полосы по Найквисту для прямоугольного спектра и 
ширина полосы по уровню –6дБ (или точка половинной амплиту-
ды) для косинусоидального спектра.

Разность W – W0 называется избытком полосы и обознача-
ет дополнительную ширину полосы по сравнению с минимумом 
Найквиста (для прямоугольного спектра W = W0).

Коэффициент сглаживания фильтра определяется как 

r W W
W

=
− 0

0

. 	  (7.5)

Общее соотношение между требуемой полосой и скоростью 
передачи символов:

W r Rs= +( )1
2

1 . 	  (7.6)

Из рисунков 7.12 и 7.13 видно, что если край полосы пропу-
скания фильтра крутой, то спектр сигнала можно сделать более 
компактным, но импульсный отклик в этом случае характеризует-
ся длинными «хвостами», которые вносят нулевую межсимволь-
ную интерференцию (ISI — InterSymbol Interference) только в том 
случае, если выборки сигнала производятся точно в соответству-
ющий момент времени. При больших хвостах даже небольшие 
ошибки синхронизации приведут к ISI. При более пологой пере-
даточной функции фильтра «хвосты» импульсной характеристи-
ки становятся короче и меньше по амплитуде, что позволяет сни-
жать ISI, но в этом случае возрастает избыток полосы, что сни-
жает эффективность использования ресурса связи. Поэтому при 
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выборе коэффициента сглаживания косинусоидального фильтра 
необходим разумный компромисс между величиной ISI и поло-
сой пропускания канала передачи.

Вопросы к лекции 7
1.	 Что нужно для того, чтобы среда передачи вела себя как иде-

альный канал связи?
2.	 Какие задачи решаются с помощью фильтрации?
3.	 Назовите базисные типы фильтров.

Рис. 7.12. Передаточная функция фильтра типа приподнятого косинуса [3].

Рис. 7.13. Импульсная характеристика фильтра  
типа приподнятого косинуса.



4.	 Нарисуйте АЧХ и импульсную характеристику идеального 
ФНЧ.

5.	 Что такое порядок фильтра? Как связан порядок фильтра и его 
стоимость?

6.	 Сто такое фильтры КИХ и фильтры БИХ?
7.	 Для чего нужна операция «выборка с запасом»? Как она осу-

ществляется?
8.	 Как связаны коэффициент сглаживания фильтра типа припод-

нятого косинуса с величиной межсимвольной интерференции 
и эффективностью использования ресурса связи (полосой 
пропускания канала передачи?
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Лекция 8.  
Импульсно-кодовая модуляция

Импульсно-кодовая модуляция (pulse-code modulation  — 
РСМ)  — это название, данное классу узкополосных сигналов, 
полученных из сигналов амплитудно-импульсной модуляции 
(pulse-amplitude modulation — РАМ) путем кодирования каждой 
квантованной выборки цифровым словом. Исходная информация 
дискретизируется и квантуется в один из L уровней; после это-
го каждая квантованная выборка проходит цифровое кодирова-
ние для превращения в l-битовое (l = log2L) кодовое слово. Для 
узкополосной передачи биты кодового слова преобразовываются 
в импульсные сигналы.

Рассмотрим рисунок 8.1, на котором представлен алгоритм 
получения сигнала в бинарной импульсно-кодовой модуляции. 
Предположим, что амплитуды аналогового сигнала х(t) ограниче-
ны диапазоном от –4 до +4 В. Шаг между уровнями квантования 
составляет 1 В. Следовательно, используется 8 квантовых уров-
ней; они расположены на –3,5; –2,5; ...; +3,5 В. Уровню –3,5  В 
присвоим кодовый номер 0, уровню –2,5 В — 1 и так до уровня 

Рис. 8.1. Естественные выборки, квантованные выборки и РСМ.
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3,5 В, которому присвоим кодовый номер 7. Каждый кодовый но-
мер имеет представление в двоичной арифметике — от 000 для 
кодового номера 0 до 111 для кодового номера 7. Почему уровни 
напряжения выбраны именно так, а не с использованием набора 
последовательных чисел 1, 2, 3, ...? На выбор уровней напряже-
ния влияют два ограничения. Во-первых, интервалы квантования 
между уровнями должны быть одинаковыми; и, во-вторых, удоб-
но, чтобы уровни были симметричны относительно нуля.

На оси ординат рисунка 8.1 отложены уровни квантования и 
их кодовые номера. Каждая выборка аналогового сигнала аппрок-
симируется ближайшим уровнем квантования. Под аналоговым 
сигналом х(t) изображены четыре его представления: значения 
выборок в естественной дискретизации, значения квантованных 
выборок, кодовые номера и последовательность РСМ. Каждая 
выборка соотнесена с одним из восьми уровней или трехбитовой 
последовательностью РСМ.

Если передаваемый сигнал является двоичным (т.е. имеет 
два уровня напряжения), то скорость передачи данных, которая 
может поддерживаться при полосе канала передачи W Гц, равна 
2W бит/с. 

Для передачи могут использоваться сигналы с более чем 
двумя уровнями напряжения; т.е. каждый элемент сигнала может 
представлять несколько битов. Если, например, в качестве сиг-
налов используются четыре возможных уровня напряжения, то 
каждый элемент сигнала может представлять два бита. Для мно-
гоуровневой передачи данных Найквист сформулировал теорему, 
связывающую пропускную способность канала связи с количе-
ством уровней квантования сигнала:

c W M= 2 2log , 	  (8.1)
где М — количество дискретных уровней сигнала или напряжения. 

Таким образом, по теореме Шеннона С = F log2(1 + Pc/Pш) 
можно рассчитать значение безошибочной пропускной способ-
ности в канале связи, а по теореме Найквиста определить, при 
каком количестве дискретных уровней сигнала М эта пропускная 
способность может быть достигнута [11].

При заданной ширине полосы скорость передачи данных 
может быть увеличена за счет увеличения количества различ-
ных элементов сигнала. Впрочем, при таком подходе на прием-
ник возлагается дополнительная нагрузка: вместо распознавания 
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в  каждый момент приема двух возможных элементов сигнала 
приемник должен распознать один из М возможных элементов. 
Кроме того, на практике величину М ограничивают помехи и про-
чие искажения сигнала, возникающие в линии передачи.

Рассмотрим задачу, которую должен выполнять приемник. 
Он должен различать все возможные уровни каждого импуль-
са. Одинаково ли легко приемник различает восемь возможных 
уровней импульса, приведенного на рисунке 8.2 а, и два возмож-
ных уровня каждого двоичного импульса на рисунке 8.2 б? 

Передача восьмиуровневого (по сравнению с двухуровне-
вым) импульса требует большей энергии для эквивалентной эф-
фективности обнаружения. При равной средней мощности дво-
ичных и восьмеричных импульсов первые обнаружить проще, 
поскольку детектор приемника при принятии решения о принад-
лежности сигнала к одному из двух уровней располагает большей 
энергией сигнала на каждый уровень, чем при принятии решения 
относительно принадлежности сигнала к одному из 8 уровней.

Чем расплачивается разработчик системы, если решает ис-
пользовать более удобную в обнаружении двоичную кодировку 
РСМ, а не восьми уровневую кодировку РАМ? Плата состоит 

Рис. 8.2. Передача сигналов РСМ: а) восьмиуровневая, б) двухуровневая.
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в трёхкратном увеличении ширины полосы для данной скорости 
передачи данных, по сравнению с восьмеричными импульсами, 
поскольку каждый восьмеричный импульс должен заменяться 
тремя двоичными (ширина каждого из которых втрое меньше 
ширины восьмеричного импульса). Может возникнуть вопрос, 
почему бы ни использовать двоичные им пульсы той же длитель-
ности, что и восьмеричные, и разрешить запаздывание ин форма-
ции? В некоторых случаях это приемлемо, но для систем связи 
реального времени такое увеличение задержки допустить нельзя.

Таким образом, можно сделать следующий вывод: Точность 
воспроизведения цифрового сигнала характеризуется количе-
ством бит, приходящимся на описание одного уровня кванто-
вания (оцифровки), но при увеличении числа бит растет время 
их передачи, т.е. задержка сообщения. Чтобы задержки не было, 
нужно увеличивать скорость передачи, т.е. увеличивать полосу 
пропускания системы передачи сигнала.

Чтобы передать двоичные цифры по узкополосному кана-
лу, их представляют электрическими импульсами. Вместо того, 
чтобы описывать сигнал как последовательность импульсов и их 
отсутствий (униполярное представление), можно описать его как 
последовательность переходов между двумя ненулевыми уровня-
ми (биполярное представление). Если сигнал находится на верх-
нем уровне напряжения, он представляет двоичную единицу, а 
если на нижнем — двоичный нуль. 

Существует три способа модулирования информации в по-
следовательность импульсов: можно варьировать амплиту-
ду, положение или длительность импульсов, что дает соответ-
ственно следующие схемы: амплитудно-импульсная модуляция 
(pulse-amplitude modulation — PAM), фазово-импульсная моду-
ляция (pulse-position modulation — PPM) и широтно-импульсная 
модуляция (pulse-width modulation — PWM). Фазово-импульсная 
модуляция осуществляется через задержку появления импульса 
на время, соответствующее значению информационных симво-
лов. Широтно-импульсная модуляция осуществляется посред-
ством изменения ширины импульса на величину, соответствую-
щую значению импульса. Для кодировок PPM и PWM амплитуда 
импульса фиксируется.

При цифровом кодировании дискретной информации приме-
няют потенциальные и импульсные коды. В потенциальных ко-
дах для представления логических единиц и нулей используется 
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только значение потенциала сигнала, а его перепады, формирую-
щие закон, импульсы, во внимание не принимаются. Импульсные 
коды позволяют представить двоичные данные либо импульсами 
определенной полярности, либо импульса — перепадом потенци-
ала определенного направления.

На рисунке 8.3 представлены различные виды ИКМ для 
представления одного и того же потока бит. 

Рис. 8.3. Типы сигналов ИКМ.



82

Сигналы в кодировке ИКМ делятся на четыре группы:
–– Без возврата к нулю (nonreturn — to-zero — NRZ).
–– C возвратом к нулю (return — to-zero — RZ).
–– Фазовое кодирование.
–– Многоуровневое бинарное кодирование.

Многообразие сигналов ИКМ объясняется тем, что к сиг-
налу в кодировке ИКМ одновременно предъявляются несколько 
взаимоисключающих требований. Нужно, чтобы сигнал в коди-
ровке ИКМ:

–– имел при одной и той же битовой скорости наименьшую 
ширину спектра результирующего сигнала,

–– обеспечивал синхронизацию между передатчиком и при-
емником,

–– обладал способностью распознавать ошибки,
–– обладал низкой стоимостью реализации.

Более узкий спектр сигналов позволяет на одной и той же 
линии (с одной и той же полосой пропускания) добиваться более 
высокой скорости передачи данных. Кроме того, часто к спектру 
сигнала предъявляется требование отсутствия постоянной со-
ставляющей, то есть наличия постоянного тока между передат-
чиком и приемником. Синхронизация передатчика и приемника 
нужна для того, чтобы приемник точно знал, в какой момент вре-
мени необходимо считывать новую информацию с линии связи. 
Однако на больших расстояниях неоднородности характеристик 
канала связи приводит к неравномерности скорости распростра-
нения сигнала и, следовательно, нарушению синхронизирующих 
свойств тактирующих импульсов.

Таким образом, выбор того или иного сигнала ИКМ опреде-
ляется требованиями решаемой задачи.

Спектральные характеристики некоторых распространен-
ных кодировок РСМ показаны на рисунке 8.4. Здесь изображе-
на зависимость спектральной плотности мощности (измеряется 
в Вт/Гц) от нормированной ширины полосы, WT где W — ширина 
полосы, а Т — длительность импульса. 

Произведение WT (произведение длительности импульса 
на ширину полосы пропускания) часто называют базой сигна-
ла. Поскольку скорость передачи импульсов или сигналов Rs, 
обратна  Т, нормированную ширину полосы можно также вы-
разить как W/Rs. Из последнего выражения видно, что норми-
рованная ширина полосы измеряется в герц/(импульс/с) или 
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в герц/(символ/с). Это относительная мера ширины полосы; она 
описывает, насколько эффективно используется полоса пропу-
скания при интересующей нас кодировке. Считается, что любой 
тип кодировки, требующий менее 1,0 Гц для передачи одного 
символа в секунду, эффективно использует полосу.

Важным параметром измерения эффективности использова-
ния полосы является отношение R/W (измеряется в бит/с/герц). 
Эта мера характеризует скорость передачи данных, а не скорость 
передачи сигналов. Для данной схемы передачи сигналов отно-
шение R/W описывает, какой объем данных может быть передан 
из расчета на каждый герц доступной полосы. 

При использовании кодированных сигналов необходимо раз-
личать скорость передачи данных (выражается в битах в секунду) 
и скорость модуляции (выражается в бодах). Скорость передачи 

данных, или скорость передачи битов, равна R
tb

=
1 ,  где tb — дли-

тельность бита. Скорость модуляции — это скорость генерации 
сигнальных посылок. Рассмотрим, например, манчестерскую ко-
дировку. Сигнальная посылка минимального размера представля-
ет собой импульс, продолжительность которого равна половине 
длительности бита. Для строки, состоящей только из двоичных 
нулей или только из двоичных единиц, генерируется постоянный 

Рис. 8.4. Спектральные плотности различных кодировок РСМ.
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поток, состоящий из таких же импульсов. Следовательно, макси-
мальная скорость модуляции при манчестерской кодировке равна 
2
tb

.  Данная ситуация иллюстрируется на рисунке 8.5, на котором 

показана передача потока двоичных единиц при скорости переда-
чи данных 1 Мбит/с с использованием кодировки NRZI и манче-
стерской кодировки.

Вообще

D R
b

= , 	  (8.2)

где D — скорость модуляции (бод); R — скорость передачи дан-
ных, бит/с; b — число битов в сигнальной посылке.

Существенным недостатком потенциальных кодов является 
появление в сигнале ИКМ постоянной составляющей при длин-
ной последовательности нулей и единиц. Это грозит потерей син-
хронизации между передатчиком и приемником в случае, если 
приемник отслеживает фронт импульса. Кроме того, наличие 

Рис. 8.5. Поток двоичных единиц при скорости 1 Мбит/с.
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реактивных элементов в аппаратуре обработки сигнала препят-
ствует прохождению постоянной составляющей, так как емкость 
(конденсатор) для постоянной составляющей представляет собой 
разрыв, а индуктивность представляет собой короткое замыкание.

Однако простота в реализации и декодировании, а также на-
дежность в условиях низкого уровня шума заставили заняться 
улучшением характеристик потенциальных кодов с целью ликви-
дировать в них длинные последовательности одинаковых битов 
(возникновение постоянной составляющей). Для улучшения ха-
рактеристик потенциальных кодов используются два метода. 

Первый метод — избыточные коды — основан на добавле-
нии в исходный код избыточных бит противоположной полярно-
сти, внедряемых в длинную последовательность одинаковых бит. 
В этом случае длинные последовательности одинаковых преры-
ваются и код становится самосинхронизирующимся для любых 
передаваемых данных. Исчезает также постоянная составляю-
щая, а, значит, еще более сужается спектр сигнала. Однако этот 
метод снижает полезную пропускную способность канала пере-
дачи данных, так как избыточные биты полезной информации не 
несут.

Второй метод улучшения свойств потенциальных кодов  — 
скремблирование.

Скремблирование — это обратимое преобразование цифро-
вого потока без изменения скорости передачи с целью получения 
свойств, близких к свойствам случайной последовательности. 
Исходное сообщение можно восстановить, применив обратный 
алгоритм.

Например скремблер может реализовывать следующее соот-
ношение: 

B A B Bi i i i= ⊕ ⊕− −3 5 ,
где Вi — двоичная цифра результирующего кода, полученная на 
i-м такте работы скремблера, А — двоичная цифра исходного 
кода, поступающая на i-м такте на вход скремблера, Вi–3 и Вi–5 — 
двоичные цифры результирующего кода, полученного на преды-
дущих тактах работы скремблера, соответственно на 3 и на 5 так-
тов ранее текущего такта, ⊕ — операция исключающего ИЛИ 
(сложение по модулю 2).

Например, для исходной последовательности 110110000001 
скремблер даст следующий результирующий код:
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В1 = А1 = 1 (первые три цифры результирующего кода бу-
дут совпадать с исходным, так как еще нет нужных предыдущих 
цифр),

B A
B A
B A B
B A B
B A B B

2 2

3 3

4 4 1

5 5 2

6 6 3 1

1
0

1 1 0
1 1 0

= =
= =
= ⊕ = ⊕ =
= ⊕ = ⊕ =
= ⊕ ⊕ =

,
,

,
,

00 0 1 1
0 0 1 1
0 0 0 0

7 7 4 2

8 8 5 3

9 9 6

⊕ ⊕ =
= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕ =
= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕ =
= ⊕ ⊕

,
,
,

B A B B
B A B B
B A B BB
B A B B
B A B B
B

4

10 10 7 5

11 11 8 6

1

0 1 0 1
0 1 0 1
0 0 1 1

= ⊕ ⊕ =
= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕ =
= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕ =

,
,
,

22 12 9 7 1 1 1 1= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕ =A B B .
Таким образом, на выходе скремблера появится последова-

тельность 110001101111, в которой нет последовательности из 
шести нулей, присутствовавшей в исходном коде.

После получения результирующей последовательности при-
емник передает ее дескремблеру, который восстанавливает исход-
ную последовательность на основании обратного соотношения:

C B B B A B B B B Ai i i i i i i i i i= ⊕ ⊕ = ⊕ ⊕( )⊕ ⊕ =− − − − − −3 5 3 5 3 5 .

Различные алгоритмы скремблирования отличаются количе-
ством слагаемых, дающих цифру результирующего кода и сдви-
гом между слагаемыми.

За последние десятилетия для подводной акустической свя-
зи было предложено множество схем модуляции и принципов 
обработки сигналов. В большинстве случаев невозможно досто-
верно сравнить характеристики этих схем, потому что произво-
дители гидроакустических систем и исследователи обычно про-
водят морские испытания в различных условиях. Даже в рамках 
одного эксперимента, разброс характеристик канала связи очень 
велик. В отличие от наземной радиочастотной связи, подводная 
акустическая связь — это область, лишенная стандартных тесто-
вых каналов. По-прежнему остается неясным вопрос, какая схема 
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является лучшей, и, по всей вероятности, выбор зависит от типа 
канала и выбранных показателей производительности.

Однако во всех гидроакустических системах в настоящее 
время используется пакетная передача данных, и актуален вопрос 
поиска начала переданного пакета на приемной стороне. В систе-
мах с неустойчивыми передачами и необходимостью быстрого 
получения синхронизации рекомендуется использовать синхро-
низирующие кодовые слова. Обычно такие кодовые слова пере-
даются как часть заголовка сообщения. Приемник должен знать 
кодовое слово и постоянно искать его в потоке данных с помо-
щью корреляторов. Обнаружение кодового слова укажет извест-
ную позицию информационного пакета. Синхронизация в этом 
случае может достигаться практически мгновенно.

Хорошим синхронизирующим кодовым словом является то, 
которое имеет малое абсолютное значение «побочных максиму-
мов корреляции» (значение корреляции кодового слова с соб-
ственной смещенной версией).

К дискретным сигналам с наилучшей структурой АКФ мож-
но отнести сигналы (коды) Баркера. Кодовая последовательность 
сигнала Баркера состоит из N символов ±1 и характеризуется нор-
мированной АКФ вида:

( )
1,  для 0,
0,  для 2 1,

1,  для 2 ,

u

n
R n n l

n l
N


 =


= = +
± =


 	  (8.3)

где l = 0, 1, … (N – 1)/2.
Знак в последней строчке выражения (8.3) зависит от вели-

чины N. Т.е. уровень главного лепестка АКФ кода Баркера дли-
ны N в N раз больше уровня боковых лепестков.

Не существует известного конструктивного метода поиска 
слов Баркера и в настоящее время известно всего 10 уникальных 
слов, наибольшее из которых состоит из 13 символов (табли-
ца 8.1).

На рисунке 8.6 показана структурная схема вычисления АКФ 
кода Баркера длиной 7 бит, а на рисунке 8.7 показаны времен-
ные диаграммы в различных точках схемы. Из диаграмм рис. 8.7 
можно увидеть, что высота главного лепестка ненормированной 
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АКФ кода Баркера длиной 7 бит равна 7, а уровень боковых ле-
пестков равен –1. То есть для нормированной АКФ будет выпол-
няться условие 8.3. Такое превышение главного лепестка АКФ 

Таблица 8.1. Известные коды Баркера

Длина Коды Коэффициент уровня 
боковых лепестков

2 +1 –1 +1 +1 –6 дБ
3 +1 +1 –1 –9,5 дБ
4 +1 +1 –1 +1 +1 +1 +1 –1 –12 дБ
5 +1 +1 +1 –1 +1 –14 дБ
7 +1 +1 +1 –1 –1 +1 –1 –16,9 дБ
11 +1 +1 +1 –1 –1 –1 +1 –1 –1 +1 –1 –20,8 дБ
13 +1 +1 +1 +1 +1 –1 –1 +1 +1 –1 +1 –1 +1 –22,3 дБ

Рис. 8.6. Схема вычисления АКФ кода Баркера длиной 7 [13].

Рис. 8.7. Временные диаграммы в характерных точках схемы рис. 8.6.
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над боковыми позволит приемнику синхронизироваться с преам-
булой гидроакустического сигнала.

Также коды Баркера можно использовать в качестве сигна-
лов ИКМ. Например, в протоколах стандартов беспроводной свя-
зи семейства 802.11 используется код Баркера длиной в 11 чипов1 
(11100010010). Для того чтобы передать сигнал логическая еди-
ница передается прямой последовательностью Баркера, а логиче-
ский нуль — инверсной последовательностью.

Вопросы к лекции 8
1.	 Опишите процедуру импульсно-кодовой модуляции.
2.	 Какая скорость передачи данных может поддерживаться при 

полосе канала передачи W Гц, если передаваемый сигнал яв-
ляется двоичным?

3.	 Как связаны между собой теоремы Шеннона и Найквиста для 
пропускной способности канала связи?

4.	 Как связаны между собой точность воспроизведения цифро-
вого сигнала, ширина полосы канала передачи и задержка со-
общения?

5.	 Способы модулирования информации в последовательность 
импульсов.

6.	 Чем определяется многообразие сигналов ИКМ?
7.	 Что описывает база сигнала?
8.	 Как рассчитывается скорость модуляции?
9.	 Методы преодоления недостатка потенциальных кодов.
10.	Преимущества применения кодов Баркера при цифровой пе-

редаче гидроакустического сигнала.

1 Чипом называется элементарный сигнал последовательности
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Лекция 9.  
Полосовая модуляция  

гидроакустических сигналов
Цифровая модуляция — это процесс преобразования цифро-

вых символов в сигналы, совместимые с характеристиками кана-
ла передачи. При узкополосной модуляции (baseband modulation) 
эти сигналы обычно имеют вид импульсов заданной формы. При 
полосовой модуляции (bandpass modulation) импульсы заданной 
формы модулируют синусоиду, называемую несущей волной 
(carrier frequency), затем следует передача на нужное расстояние 
с использованием радиочастот. Для этого несущая преобразовы-
вается в электромагнитное поле. Модулирование несущей часто-
ты, или полосовая модуляция — это этап, необходимый для всех 
систем, использующих радиопередачу (т.е. передачу в ненаправ-
ляемой среде), поскольку операция модуляция-демодуляция обе-
спечивает согласование дискретного канала передачи сообщений 
с непрерывным (физическим) каналом связи.

Поскольку радиоволны плохо проникают в водную среду, ра-
диосигналы береговых радиостанций даже большой мощности мо-
гут быть приняты подводной лодкой только на небольшой глубине.

Следовательно, использовать радиоволны под водой нельзя, 
проводная связь тоже исключается. Для этой цели вместо элек-
тромагнитной используется акустическая энергия. Поглощение 
акустических волн растет с частотой, поэтому специалисты счи-
тают, что для связи более пригодны частоты ниже 100 кГц. 

Но даже на этих частотах в оптимальных условиях даль-
ность действия ограничивается всего лишь несколькими десят-
ками километров. Энергия в звуковой волне убывает по сфериче-
скому закону с расстоянием — она поглощается средой. Коэффи-
циент поглощения зависит от частоты акустических колебаний. 
Кроме того, на распространение звука в океане оказывают влия-
ние и собственные шумы моря, вызванные в основном движени-
ем самих водных масс. При распространении звуковых сигналов 
в море поверхность его отражает звуковую энергию, а при нали-
чии ветровых волн и рассеивает. К тому же дно тоже может по-
глощать звуковую энергию. Скорость передачи информации при 
использовании акустических волн во много раз меньше, чем при 
использовании электромагнитной энергии.
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Звукоподводная связь осуществляется путем модуляции не-
прерывного или импульсного сигнала. При этом на частоте, не 
превышающей, как правило, 100 кГц, может осуществляться 
связь в телефонном режиме. В звукоподводной связи использу-
ются все известные методы модуляции непрерывного сигнала 
(амплитудная, частотная, фазовая), а также способы уплотнения 
с временным и частотным разделением каналов.

Полосовая модуляция — это процесс преобразования ин-
формационного сигнала в синусоидальную волну. При цифровой 
модуляции синусоида на интервале Т называется цифровым сим-
волом, а сам процесс модуляции называется манипуляцией (shift 
keying). Синусоиды могут отличаться по амплитуде, частоте и 
фазе. Таким образом, полосовую модуляцию можно определить 
как процесс варьирования амплитуды, частоты или фазы (или их 
комбинаций) гидроакустической несущей согласно передаваемой 
информации (рис. 9.1). Из рис. 9.1 видно, что несущая частота 

Рис. 9.1. Виды цифровой модуляции сигнала.
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является своеобразным «транспортом» для переноса информаци-
онного сигнала.

В таблице 9.1 приведен сравнительный анализ гидроакусти-
ческих модемов [14]. 

Таблица 9.1.

Название Cтрана Моду-
ляция Параметры

Скорость 
передачи 

информации
AQUAmodem 
(Aquatec) США MFSK Глубина 3000 м 

дальность 3 км 300 бит/с

UCOM Dir LMF 
(Sonardyne) Англия QPSK Глубина 3000 м 

дальность 3 км 10 кбит/с

Evologics S2C 
M Mini

Германия
S2C Глубина 1000—2000 м 

дальность 1000—3500 м
13,9—31,2 

кбит/с
Modems S2C R 
12/24 S2C Глубина 6000 м 

дальность 6000 м до 9,2 кбит/с

Develogic 
Modular Hydro 
Acoustic Modem

Германия OFDM-
MDPSK

Глубина 1950 м
6000 м 

дальность 30000 м

7000 бит/с
3400 бит/с
145 бит/с

Модем концерна 
«ОкеанПрибор» 
НИИ «Штиль»

 Россия OFDM
дальность 6000 м

величина битовой ошиб-
ки (BER) — 10–3—10–9

13,95 кбит/с

Расчетная средняя дальность действия модема представлена 
на рисунке 9.1.

Предварительные оценки зависимости дальности действия 
от центральной частоты излучения сигналов показали, что для 
излучения акустических сигналов целесообразно использовать 
центральную частоту около fо. = fопт. ~ 9—11 кГц. На основании 
этих оценок можно показать, что ожидаемая в среднем дальность 
действия подводной связи (без учёта зон тени) при акустической 
мощности излучателя 16,8 Вт составляет:

–– около 150 км в подводном звуковом канале (ПЗК). 
–– от 4 км до 8 км — приповерхностный звуковой канал и 

мелководье (ППЗК).
Рассмотрим основные типы полосовой модуляции, приве-

денные в таблице 9.1, подробно.
MFSK (Multi-Frequency Shift Keying — многочастотная ма-

нипуляция) — это способ передачи цифровой информации с по-
мощью нескольких частот, причём обычно в каждый момент вре-
мени передаётся одна частота. Структура MFSK показана на ри-
сунке 9.3.
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Рис. 9.2. Зависимость дальности действия ГА модемов  
от центральной частоты сигнала [14].

Рис. 9.3. а) Условная схема многочастотной манипуляции MFSK,  
f0 — несущая частота; б) результат численного моделирования спектра MFSK, 

при котором расстояние между несущими равнялось π радиан,  
что соответствует передаче семи тонов последовательно переключаемых  

с частотой, равной разнице частот между соседними несущими.

а) б)
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В приемнике хорошо различаются те сигналы, которые явля-
ются ортогональными. Чтобы сигналы были ортогональными, 
они не должны коррелировать в течение времени передачи сим-

вола, т.е. должно выполняться условие: S t S t dt
T

1 2
0

0( ) ( ) =∫ .  В век-

торном представлении сигналов угол между сигнальными векто-
рами должен быть равен 90°. Предполагается, что сигналы MFSK 
являются ортогональными. Как можно судить об ортогонально-
сти сигналов в частотной модуляции? По скорости передачи сиг-
налов. Если при данной скорости передачи на каждой из выбран-
ных частот передается целое число бит, то сигналы являются ор-
тогональными. Если при данной скорости на каждой из выбранных 
частот передается не целое число бит, то сигналы ортогональны-
ми не являются. Таким образом, во время передачи сигнала на 
одной частоте все другие частоты должны молчать. Однако как 
видно из рис. 9.3 б, в спектре сигнала MFSK на каждой из частот 
кроме главного лепестка спектральной плотности мощности по-
являются также боковые, которые могут мешать приему следую-
щего частотного сигнала, если в момент приема их амплитуда от-
личается от нуля.

MPSK (Multiple Phase-Shift Keying) — это многопозиционная 
фазовая манипуляция. Она позволяет регулировать фазу несущей 
для достижения более высокой эффективности модуляции и пол-
ного использования характеристик фазы сигнала. Фазовая мани-
пуляция (англ. Phase-shift keying (PSK)) предполагает изменение 
фазы несущего сигнала в зависимости от передаваемого символа. 
Для передачи «0», например, может быть использована начальная 
фаза 0 градусов, а для «1» — 180 градусов. Этот вид манипуляции 
более сложен в реализации, но вместе с тем и наиболее помехоу-
стойчив из трех. Одним их основных недостатков фазовой мани-
пуляции является эффект «обратной работы» в фазовом детекто-
ре (устройстве, выделяющем из манипулированного сигнала ин-
формационный), когда ошибка в одном символе может привести 
к ошибочному детектированию всех последующих символов. От 
этого нежелательного эффекта свободна относительная (диффе-
ренциальная) фазовая манипуляция (ОФМ, MDPSK). Ее прин-
цип заключается в том, что фаза символа определяется не только 
текущим значением информационного сигнала, но и значением 
предшествующих символов.
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Рассмотрим процесс дифференциальной фазовой манипуля-
ции для случая бинарных сигналов — BPSK (binary phase shift 
keying). Дифференциальное кодирование начинается с произ-
вольного выбора первого бита кодовой последовательности. За-
тем последовательность закодированных битов c(k) может, в об-
щем случае, кодироваться одним из двух способов:

c k c k m k( ) = −( )⊕ ( )1 	  (9.1)

или

c k c k m k( ) = −( )⊕ ( )1 . 	  (9.2)
Здесь символ ⊕ представляет сложение по модулю 2, а черта 

над выражением означает его дополнение. На рисунке 9.4 диффе-
ренциальное кодирование выполнено с помощью уравнения 9.2. 
Текущий бит кода c(k) равен единице, если бит сообщения m(k) 
совпадает с предыдущим закодированным битом c(k – 1), в про-
тивном случае c(k) = 0. Кодированная последовательность би-
тов c(k) затем преобразовывается в последовательность сдвигов 
фаз  θ(k), где единица представляется сдвигом фазы на 180°, а 
нуль — нулевым сдвигом фазы.

Рассмотрим теперь векторное представление неортогональ-
ных сигналов — сигналов многофазной манипуляции (multiple 
phase shift keying — MPSK). На рисунке 9.5 показаны наборы сиг-
налов MPSK для М = 2, 4, 8 и 16.

Рис. 9.4. Принцип дифференциальной (относительной) фазовой манипуляции 
ОФМ — DPSK.



96

На рисунке 9.5 а показаны бинарные (k = 1; M = 2) анти-
подные векторы s1 и s2, угол между которыми равен 180°. Гра-
ница областей решений разделяет сигнальное пространство на 
две области. На рисунке также показан вектор шума n, равны по 
амплитуде сигналу s1. При указанных направлении и амплитуде 
энергия вектора шума является минимальной для того, чтобы до-
пустить ошибку в символе при приеме. На рисунке 9.5 б показа-
ны 4-арные (k = 2; M = 4) ортогональные векторы, расположен-
ные друг к другу под углом 90°. Границы областей решений (на 
рисунке изображена только одна) делят сигнальное пространство 
на четыре области. Здесь также изображен вектор шума n (нача-
ло — в вершине вектора сигнала, направление перпендикулярно 
ближайшей границе областей решений), являющийся вектором 
минимальной энергии, достаточной для того, чтобы допустить 
символьную ошибку при приеме. Вектор шума минимальной 
энергии на рисунке 9.5 б меньше вектора шума на рисунке 9.5 а, 
что свидетельствует о большей уязвимости 4-арной системы по 
сравнению с бинарной (энергии сигналов в обоих случаях взяты 
равными). Изучая рисунки 9.5 в, г можно заметить следующую 
закономерность. При многофазной передаче сигналов по мере ро-
ста величины М на сигнальную плоскость помещается все боль-
ше сигнальных векторов. По мере того, как векторы располага-
ются плотнее, для появления ошибки вследствие шума требуется 
все меньше энергии. 

Размещение большего числа векторов сигналов в сигналь-
ном пространстве эквивалентно повышению скорости передачи 
данных без увеличения системной ширины полосы (все векторы 
ограничиваются одной и той же плоскостью), т.е. повышению ис-
пользования полосы за счет вероятности ошибки. Чем можно 

Рис. 9.5. Наборы сигналов MPSK для М = 2, 4, 8 и 16.

а)		  б)		  в)		  г)
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поступиться, чтобы «выкупить» возросшую вероятность ошиб-
ки? Иными словами, чем мы можем поступиться, чтобы расстоя-
ние между соседними векторами сигналов на рисунке 9.5 г стало 
таким же, как на рисунке 9.5 а? Можно увеличивать интенсив-
ность сигнала (сделать векторы сигналов длиннее), пока мини-
мальное расстояние от вершины вектора сигнала до линии реше-
ний не станет равным размеру вектора шума на рисунке 9.5 а. Та-
ким образом, для неортогонального набора сигналов MPSK по 
мере роста М можно увеличивать производительность полосы 
либо за счет повышения вероятности ошибки, либо за счет увели-

чения отношения 
E
N
b

0
 — битового отношения сигнал/шум.

Битовое отношение сигнал/шум используется при цифровой 
обработке сигнала вместо отношения средней мощности сигнала 
к средней мощности шума (S/N или SNR), используемого при ана-
логовой обработке сигналов потому, что цифровой символ может 
состоять из разного количества бит в соответствии с его оциф-
ровкой.

Eb — это энергия бита, и ее можно описать как мощность 
сигнала S, умноженную на время передачи бита Тb. N0 — это спек-
тральная плотность мощности шума, и ее можно выразить как 
мощность шума N, деленную на ширину полосы W. Поскольку 
время передачи бита и скорость передачи битов Rb, взаимно об-

ратны, Тb, можно заменить на 
1
Rb

.

E
N

ST
N
W

S
R
N
W

b b b

0

= = . 	  (9.3)

В связи с вышесказанным, несмотря на высокую эффектив-
ность использования полосы пропускания канала передачи, сиг-
налы с многопозиционной фазовой манипуляцией весьма заметно 
подвержены влиянию фазоманипулированной помехи. По мере 
увеличения позиционности сигналов это влияние усиливается.

Поэтому для того, чтобы увеличить эффективность исполь-
зования полосы пропускания канала передачи, но не допустить 
роста вероятности битовой ошибки, используется квадратурная 
фазовая манипуляция (QPSK — quadrature phase shift keying).
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В схеме QPSK применяется разбиение исходного битового 
потока на четные и нечетные биты, тогда синфазный канал I(t) бу-
дет кодировать четные биты, а квадратурный канал Q(t) — нечет-
ные. Два последовательно идущих друг за другом бита информа-
ции кодируются одновременно синфазным и квадратурным сиг-
налами. Это наглядно показано на осциллограммах, приведенных 
на рисунке 9.6 для информационного потока «1100101101100001». 
Длительность одного символа T = 1/Sr в два раза больше длитель-
ности одного бита исходной информации. Устройство выполня-
ющее такое кодирование I(t) и Q(t) согласно созвездию QPSK ус-
ловно показано на рисунке 9.7.

Синфазная I(t) и квадратурная Q(t) составляющие это ничто 
иное, как реальная и мнимая части комплексной огибающей 
QPSK сигнала z t I t jQ t( ) = ( ) + ( ),  которые являются входными 
сигналами квадратурного модулятора. Тогда можно представить 
SQPSK(t) через его комплексную огибающую z(t):

S t z t j tQPSK ( ) = ℜ ( ) ( ) exp .ω0	  (9.4)

Сигнал SQPSK(t) имеет вид:
S t I t t Q t tQPSK ( ) = ( ) +( ) − ( ) +( )cos sin .ω ϕ ω ϕ0 0 0 0 	  (9.5)

Из комплексной огибающей можно выделить фазовую огибаю-
щую как:

ϕ t
z t
z t

Q t
I t

( ) =
ℑ ( ) 
ℜ ( ) 









 =

( )
( )









arctan arctan . 	  (9.6)

Рис. 9.6. а) Синфазная и квадратурная составляющие QPSK сигнала;  
б) сигнальное созвездие QPSK [15].

а) б)
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Важно отметить, что арктангенс должен вычисляться 
с учетом четверти комплексной плоскости (функции арктан-
генс 2). Вид фазовой огибающей φ(t) для информационного пото-
ка «1100101101100001» показан на рисунке 9.8.

Фазовая огибающая представляет собой ступенчатую функ-
цию времени, претерпевающую разрывы в моменты смены сим-
вола QPSK (напомним, что один символ QPSK несет два бита ин-
формации). При этом в пределах одного символа векторная диа-
грамма QPSK находится всегда в одной точке созвездия, как это 
показано внизу, а при смене символа — скачкообразно перехо-
дит в точку соответствующую следующему символу. Поскольку 
у QPSK всего четыре точки в созвездии, то фазовая огибающая 
может принимать всего четыре значения: ±π/4 и ±3π/4.

Амплитудная огибающая QPSK сигнала  a(t) также может 
быть получена из комплексной огибающей z(t):

a t I t Q t( ) = ( ) + ( )2 2 . 	  (9.7)

Отметим, что амплитудная огибающая QPSK сигнала равна 
единице всюду, за исключением моментов смены передаваемых 
символов, т. е. в моменты перескока фазы и перехода очередной 
точке созвездия.

Пример осциллограммы QPSK сигнала при входном битовом 
потоке «1100101101100001» при скорости передачи информации 
Br = 10 кбит/с и несущей частоте 20 кГц показан на рисунке 9.9.

Рис. 9.7. Структурная схема QPSK модулятора.
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Обратим внимание, что фаза несущего колебания может 
принимать четыре значения: ±π/4 и ±3π/4 радиан. При этом фаза 
следующего символа относительно предыдущего может не изме-
нится, или измениться на ±π/2 или на ±π радиан. Также отметим, 
что при скорости передачи информации Br = 10 кбит/с мы имеем 
символьную скорость Sr = Br/2 = 5 кбит/c, и длительность одного 
символа T = 1/Sr = 0.2 мс, что отчетливо видно на осциллограмме 
(скачок фазы происходит через 0.2 мс).

На рисунке 9.10 показаны спектр BPSK. S fBPSK ( ) 2  и спектр 

QPSK S fQPSK ( ) 2  сигналов при Br = 10 кбит/с и несущей частоте 
100 кГц. Можно заметить, что ширина главного лепестка, а также 

Рис. 9.8. Фазовая огибающая QPSK сигнала.

Рис. 9.9. Осциллограмма QPSK сигнала.
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боковых лепестков QPSK сигнала вдвое меньше, чем у BPSK сиг-
нала при одой скорости передачи информации. Это обусловлено 
тем, что символьная скорость Sr QPSK сигнала вдвое меньше ско-
рости передачи информации Br, в то время как символьная ско-
рость BPSK равна скорости передачи информации. Уровни боко-
вых лепестков QPSK и BPSK равны.

Ранее мы рассматривали вопрос сужения полосы сигнала 
при использовании формирующих фильтров Найквиста с частот-
ной характеристикой вида приподнятого косинуса. Формирую-
щие фильтры позволяют обеспечить передачу BPSK сигнала со 
скоростью 1 бит/с на 1 Гц полосы сигнала при исключении меж-
символьной интерференции на приемной стороне. Однако такие 
фильтры нереализуемы, поэтому на практике применяют форми-
рующие фильтры обеспечивающие 0.5 бит/c на 1 Гц полосы сиг-
нала. В случае с QPSK скорость передачи Br информации вдвое 
больше символьной скорости Sr, тогда использование формирую-
щих фильтров дает нам возможность передавать 0.5 символа в се-
кунду на 1 Гц полосы, или 1 бит/с цифровой информации на 1 Гц 
полосы при использовании фильтра с АЧХ вида приподнятого ко-
синуса. Импульсная характеристика h(t) формирующего фильтра 
Найквиста зависит от параметра 0 ≤ β ≤ 1 имеет вид:
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1 4 2
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2

 	  (9.8)

На рисунке 9.10 показаны спектры S fBPSK ( ) 2  и S fQPSK ( ) 2
 

при использовании формирующих фильтров Найквиста с параме-
тром β = 1.

Манипуляция QPSK при применении фильтров Найквиста 
типа приподнятого косинуса называется манипуляцией с мини-
мальным сдвигом (MSK).

На рисунке 9.11 черным цветом показан спектр QPSK сигна-
ла без использования формирующего фильтра. Видно что приме-
нение фильтра Найквиста позволяет полностью подавить боко-
вые лепестки как в спектре BPSK так и в спектре QPSK сигналов. 
Структурная схема QPSK модулятора при использовании форми-
рующего фильтра показана на рисунке 9.12. Графики, поясняю-
щие работу QPSK модулятора показаны на рисунке 9.13.
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Рис. 9.10. Спектр QPSK сигнала.

Рис. 9.11. Сравнение спектров различных типов  
квадратурной фазовой манипуляции.

Рис. 9.12. Структурная схема QPSK модулятора  
с использованием формирующего фильтра.
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Цифровая информация поступает со скоростью Br и преоб-
разуется в символы i(t) и q(t) в соответствии с созвездием QPSK, 
длительность одного передаваемого символа равна T = 1/Sr = 2/Br.  
Тактовый генератор выдает последовательность дельта-импуль-
сов с периодом T, но отнесенных к центру импульса i(t) и q(t), как 
это показано на четвертом графике. Импульсы тактового генерато-
ра стробируют i(t) и q(t) при помощи ключей и получаем отсчеты 
Ik и Qk, показанные на двух нижних графиках, которые возбуждают 
формирующий фильтр интерполятор с импульсной характеристи-
кой h(t) и на выходе имеем синфазную I(t) и квадратурную Q(t) 
составляющие комплексной огибающей, которые подаются на 

Рис. 9.13. Графики, поясняющие работу QPSK модулятора  
с использованием формирующего фильтра.



104

универсальный квадратурный модулятор. На выходе модулятора 
получаем QPSK сигнал с подавлением боковых лепестков спектра.

Обратим внимание, что синфазная I(t) и квадратурная Q(t) 
составляющие становятся непрерывными функциями времени, 
в результате вектор комплексной огибающей QPSK уже не нахо-
дится в точках созвездия, перескакивая во время смены символа, 
а непрерывно движется комплексной плоскости как это показано 
на рисунке 9.14 при использовании фильтра приподнятого коси-
нуса с различными параметрами β.1

1 Сигнальное созвездие — это графический метод представления моду-
лированных сигналов в цифровой связи. Оно используется для визуализации 
символов, передаваемых в модулированном сигнале, и помогает анализировать 
качество передачи данных и обнаруживать искажения. 

На диаграмме созвездия каждая точка (или символ) представляет ком-
плексное значение модулированного сигнала, где ось обозначает реальную 
часть сигнала, а ось — мнимую часть. Точки располагаются в узлах сетки, кото-
рые соответствуют различным комбинациям фаз и амплитуд сигнала.

Рис. 9.14. Траектории движения вектора комплексной огибающей QPSK  
сигнала при различных параметрах формирующего фильтра Найквиста.
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На верхнем левом графике показана векторная диаграм-
ма при отсутствии формирующего фильтра при скачкообразном 
перемещении вектора комплексной огибающей. Если включить 
фильтр Найквиста, то при уменьшении  β векторная диаграмма 
превращается в «клубок». При β=1 получаем наилучшее прибли-
жение к идеальной диаграмме.

При непрерывном движении вектора комплексной огибаю-
щей его амплитуда начинает меняться во времени, значит у QPSK 
сигнала при использовании формирующего фильтра начинает ме-
няться амплитудная огибающая a t I t Q t( ) = ( ) + ( )2 2 ,  что на-
глядно демонстрируется осциллограммой QPSK сигнала, пока-
занной на рисунке 9.15.

Важно отметить, что в модуляции MSK при непрерывных I(t) 
и Q(t) фазовая огибающая (9.6) также становится непрерывной 
функцией времени и перестает меняться скачкообразно а плавно 
перетекает от символа к символу, что и приводит к сужению спек-
тра QPSК сигнала при использовании формирующего фильтра, 
что устраняет существенный недостаток фазовой манипуляции 
является необходимость широкой полосы пропускания для пере-
дачи фазоманипулированного сигнала, обусловленной  расшире-
нием спектра из-за резких переходов между фазой предыдущего 
и последующего символа.

Из рисунка 9.16 видно, что фильтр Найквиста приводит к по-
явлению паразитной амплитудной модуляции. При этом в точках, 
когда и синфазная I(t) и квадратурная Q(t) составляющие ком-
плексной огибающей равны нулю, амплитуда a(t) QPSK сигнала 
также падает до нуля, и фаза поворачивается на π радиан. Глубокая 
амплитудная модуляция — это негативный эффект, который устра-
няется при применении QPSK со сдвигом (OQPSK) модуляции.

Рис. 9.15. Осциллограмма QPSK сигнала  
при использовании формирующего фильтра Найквиста.
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В OQPSK, которую иногда называют QPSK с разнесением 
используется также разделение потока данных и ортогональная 
передача. Разница заключается в том, что потоки dI(t) и dQ(t) син-
хронизированы со сдвигом Т (рисунок 9.17).

Рис. 9.16. а) Исходный поток битов; б) Поток битов в модуляции QPSK;  
в) Поток данных при модуляции OQPSK.

Рис. 9.17. а) сигнал в модуляции QPSR; б) сигнал в модуляции OQPSK.



Если сигнал, модулированный QPSK, подвергается фильтра-
ции для уменьшения побочных максимумов спектра, результиру-
ющий сигнал может не иметь постоянной огибающей и, факти-
чески, случайный фазовый сдвиг на 180° вызовет моментальное 
обращение огибающей в нуль (рисунок 9.17 а).

При модуляции OQPSK потоки импульсов dI(t) и dQ(t) не мо-
гут одновременно изменить состояние, несущая не может изме-
нить фазу на 180°, поскольку за один раз переход может сделать 
только один из компонентов. Поэтому огибающая не обращается 
в нуль, как это происходит при модуляции QPSK (рисунок 9.17 б).

Существуют схемы восстановления постоянной огибающей, 
но они нелинейны, поэтому при их применении будут восстанав-
ливаться и все нежелательные частотные боковые максимумы 
в спектре модулированного сигнала, которые могут интерфери-
ровать с сигналами соседних каналов и других систем связи.

Вопросы к лекции 9
1.	 Поясните процесс полосовой модуляции.
2.	 Какие параметры сигнала могут варьироваться при полосо-

вой манипуляции?
3.	 Нарисуйте условную схему частотной модуляции и спектр 

сигнала MFSK.
4.	 Как можно судить об ортогональности сигналов MFSK?
5.	 Какой параметр сигнала изменяется в модуляции MPSK.
6.	 Какой недостаток фазовой манипуляции должна устранять 

модуляция DPSK?
7.	 Что происходит по мере увеличения числа сигнальных векто-

ров в MPSK?
8.	 Причины использования в цифровой обработке битового от-

ношения сигнал/шум вместо отношения средней мощности 
сигнала к средней мощности шума (S/N или SNR).

9.	 Причины применения модуляции QPSK.
10.	Нарисуйте структурную схему модуляции QPSK, поясните ее 

процесс.
11.	Почему применяется MSK? Нарисуйте схему MSK. Почему 

применяется OQPSK?
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Лекция 10.  
Специфические способы  

модуляции гидроакустических сигналов

Метод  
ортогонального мультиплексирования 

с частотным разделением
Несмотря на то, что метод OFDM дословно расшифровы-

вается как мультиплексирование с ортогональным частотным 
разделением, его все-таки в первую очередь относят к методам 
цифровой модуляции. Дело в том, что метод OFDM использует 
одновременно и модуляцию и мультиплексирование, но мульти-
плексирование особенное. Обычное мультиплексирование под-
разумевает объединение различных сигналов от разных источни-
ков, здесь же происходит объединение составных частей одного 
и того же сигнала.

Сущность метода OFDM (ортогонального мультиплексиро-
вания с частотным разделением) заключается в разделении пол-
ного диапазона частот сигнала на некоторое число неперекрыва-
ющихся частотных подканалов (поднесущих) с меньшими скоро-
стями.

При этом каждый подканал модулируется отдельным симво-
лом, затем эти каналы мультиплексируются по частоте и данные 
передаются параллельно на ортогональных поднесущих.

По сравнению с передачей, использующей одну несущую, 
этот подход обеспечивает повышенную устойчивость к узкопо-
лосным помехам и искажениям в канале связи. Также достигает-
ся более высокий уровень гибкости системы, так как параметры 
модуляции, такие как размер сигнального созвездия, скорость ко-
дирования, могут быть выбраны независимо для каждой подне-
сущей.

Ортогональные сигналы обладают замечательным свой-
ством — их взаимная энергия равна нулю. Ортогональность под-
несущих позволяет на приёме выделить каждую из них из обще-
го сигнала даже в случае частичного перекрытия их спектров. 
Поскольку поднесущие располагаются вплотную друг к другу 
и даже частично накладываются друг на друга (см. рис. 10.1) 
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спектральная эффективность1 модулированного OFDM сигнала 
получается высокой.

На практике сигналы OFDM получаются путём использо-
вания БПФ (быстрое преобразование Фурье). При этом высокая 
скорость передачи достигается именно за счет одновременной 
передачи данных по всем подканалам, а скорость передачи в от-
дельном подканале может быть и невысокой, что создает пред-
посылки для подавления межсимвольной интерференции. Под-
каналы имеют ортогональные несущие и защитные интервалы и 
в  этом смысле снижают полезную (информационную) скорость 
передачи.

Как видно из рисунка 10.1, каждая поднесущая представле-
на отдельным пиком. Обратите внимание, что в точке пика ка-
ждой поднесущей значение остальных поднесущих равно нулю. 

1 R
W

 (отношение скорости передачи к полосе пропускания канала переда-

чи) — это мера объема данных, которые можно передать через единицу полосы 
частот за данное время, следовательно, она отображает эффективность исполь-
зования ресурса полосы пропускания.

Рис. 10.1. Взаимное расположение поднесущих частот в сигнале OFDM.
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На оси времени каждой кривой соответствует свой модулирован-
ный сигнал. Сумма всех этих сигналов дает сложный по форме 
OFDM-сигнал.

На рисунке 10.2. показана структурная схема передатчика 
OFDM сигнала. На рисунке 10.3 показан спектр выходного сиг-
нала передатчика, усредненный методом Уэлча.

Сигнал OFDM представляет собой сумму нескольких орто-
гональных поднесущих, на каждой из которых передаваемые на 
основной частоте данные независимо модулируются с помощью 

Рис. 10.2. Передатчик OFDM сигнала.

Рис. 10.3. спектр выходного сигнала передатчика OFDM сигнала,  
усредненный методом Уэлча.
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одного из типов модуляции (BPSK, QPSK, 8-PSK, QAM и др.). 
Далее этим суммарным сигналом модулируется радиочастота.

s[n]  — это последовательный поток двоичных цифр. Пе-
ред обратным быстрым преобразованием Фурье  (FFT–1) этот 
поток преобразуется сначала в N параллельных потоков, после 
чего каждый из них отображается в поток символов с помощью 
процедуры фазовой (BPSK, QPSK, 8-PSK) или амплитудно-фа-
зовой квадратурной модуляции (QAM). При использовании мо-
дуляции BPSK получается поток двоичных чисел (1 и −1), при 
QPSK, 8-PSK, QAM — поток комплексных чисел. Так как потоки 
независимы, то способ модуляции и, следовательно, количество 
бит на символ в каждом потоке могут быть разными. Следова-
тельно, разные потоки могут иметь разную битовую скорость. 
Например, пропускная способность линии 2400 бод (символов 
в секунду), и первый поток работает с QPSK (2 бита на символ) и 
передает 4800 бит/с, а другой работает с QAM-16 (4 бита на сим-
вол) и передает 9600 бит/с.

Обратное преобразование Фурье FFT–1 считается для N од-
новременно поступающих символов, создавая такое же множе-
ство комплексных отсчетов во временной области (time-domain 
samples). Далее цифро-аналоговые преобразователи (ЦАП) пре-
образуют в аналоговый вид отдельно действительную и мнимую 
компоненты, после чего они модулируют, соответственно, радио-
частотную косинусоиду и синусоиду. Эти сигналы далее сумми-
руются и дают передаваемый сигнал s(t).

На рисунке 10.4 показана структурная схема приемника 
OFDM сигналов.

Приемник принимает сигнал r(t), выделяет из него косинус-
ную (cos) и синусную (sin) квадратурные составляющие с помо-
щью умножения r(t) на cos(2πfct) и sin(2πfct) и фильтров нижних 
частот, которые отфильтровывают колебания в полосе вокруг 2fc. 

Рис. 10.4. Приемник OFDM сигналов.
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Получившиеся сигналы далее оцифровываются с помощью ана-
лого-цифровых преобразователей (АЦП), подвергаются прямому 
быстрому преобразованию Фурье (FFT). Получается сигнал в ча-
стотной области.

Теперь есть N параллельных потоков, каждый из которых 
преобразуется в двоичную последовательность с помощью за-
данного алгоритма фазовой модуляции (при использовании в пе-
редатчике BPSK, QPSK, 8-PSK) или амплитудно-фазовой ква-
дратурной модуляции (при использовании в передатчике QAM). 
В идеале получается поток битов, равным потоку, который пере-
дал передатчик.

Существует три типа поднесущих OFDM: данные, пилот и 
пустой указатель. Поднесущие данных используются для пере-
дачи данных, в то время как экспериментальные поднесущие ис-
пользуются для оценки канала. На пустых поднесущих нет ника-
кой передачи, которые обеспечивают пустой указатель DC (рису-
нок 10.5) и обеспечивают буферы между блоками ресурса OFDM. 
Эти буферы называются защитными полосами, цель которых со-
стоит в том, чтобы предотвратить межсимвольную интерферен-
цию. Следовательно, объект модулятора OFDM позволяет поль-
зователю присваивать индексы поднесущей.

Согласно концепции защитных полос, они используют-
ся, чтобы обеспечить временное разделение между символами 
OFDM так, чтобы сигнал не терял ортогональность из-за дис-
персии сигналов в канале связи. Если защитный интервал более 
длинен, чем передача сигнала, каждый символ не смешивается 
с другими символами. Защитные интервалы создаются при помо-
щи циклических префиксов, в которые последняя часть символа 
OFDM копируется и вставляется как первая часть символа OFDM 
(рисунок 10.6). Преимущество циклической префиксной вставки 
сохраняется, пока промежуток дисперсии времени не превышает 

Рис. 10.5. Расположение поднесущих,  
пилот-сигнала и защитных полос в сигнале OFDM.
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длительность циклического префикса. Модулятор OFDM уста-
навливает циклическую длину префикса. Недостатком использо-
вания циклического префикса является увеличение задержек.

В виду того, что алгоритм FFT/IFTT работает эффективно 
c выборками размерности кратными степеням двойки, то количе-
ство поднесущих в OFDM используется аналогичной кратности. 

Расстояние можно определить с помощью измерения за-
держки распространения импульсного сигнала. Как следует из 
рисунка 11.2, погрешность такого измерения Δt прямо пропорци-
ональная времени нарастания сигнала, которое, в свою очередь, 
обратно пропорционально ширине полосы сигнала 

∆t
W

≈
1 . 	  (10.1)

Таким образом, точность измерения расстояния до объекта 
может быть повышена за счет увеличения ширины полосы зон-
дирующего сигнала. 

Исходя из принципа неопределенности Габора1 простым 
называется сигнал, для которого база сигнала FТ << 1, а значит, 

1 Компромисс между временным и спектральным разрешением (принцип 
Габора) ограничивает минимальную продолжительность, необходимую для точ-
ной идентификации или различения высоты тона. 

Рис. 10.6. Установка циклического префикса в сигнал OFDM.
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длительность и полоса тесно связаны друг с другом. Единствен-
ным способом увеличения полосы, занимаемой простым сигна-
лом, служит уменьшение его длительности, т.е. его укорачивание. 
Детерминированный сигнал, для которого база сигнала FТ >> 1 
и полоса которого может изменяться независимо от длительно-
сти, называется сложным сигналом или сигналом с расширенным 
спектром. В русскоязычной литературе сложные сигналы приня-
то отождествлять с шумоподобными сигналами (ШПС). Подобие 
с  шумом в данном конкретном случае определяется схожестью 
закона распределения амплитудного спектра сложного сигнала 
с законом распределения амплитудного спектра белого гауссов-
ского шума на ограниченной полосе частот.

Преимущество сложных сигналов над простыми объясняет-
ся их свойствами:

–– обладают высокой помехозащищенностью при действии 
мощных помех;

–– дают возможность совместить прием информации с высо-
кой достоверностью и измерение параметров движения объекта 
с высокой точностью (преимущественно для сложных сигналов 
с линейной частотной модуляцией);

–– позволяют обеспечить кодовую адресацию большого чис-
ла абонентов и их разделение при работе в общей полосе частот 
(для сложных сигналов модулированных псевдослучайными по-
следовательностями).

Рис. 10.7. Измерение времени задержки распространения.
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Также величина базы сигнала определяет помехоустойчи-
вость:

q B2 22= ρ , 	  (10.2)
где q2 — отношение сигнал/шум (SNR) на выходе приемника; 
ρ2 — SNR на входе приемника; В — база сигнала.

Поскольку для сложных сигналов В»1, видно, что SNR на вы-
ходе приемного устройства будет много выше, чем на входе. Та-
ким образом, использование сложных сигналов с большой базой 
делает возможным построение системы, работающей при значе-
ниях SNR на входе приемника ниже 0 дБ.

Однако использование сложных зондирующих сигналов 
в гидролокации имеет свои особенности, связанные с существен-
но большим влиянием среды распространения на параметры аку-
стического сигнала по сравнению с влиянием атмосферы Земли 
на электромагнитные колебания. Это обстоятельство приводит 
к тому, что не все зондирующие сигналы, используемые в насто-
ящее время в радиолокации, могут быть использованы в гидро-
локации.

Одно из главных отличий распространения акустических 
волн в водной среде от распространения электромагнитных волн 
в атмосфере состоит в сильной зависимости поглощения акусти-
ческих волн от частоты — затухание акустических волн на трассе 
распространения резко возрастает с увеличением частоты сигнала.

Поскольку на стороне приема необходимо разделять сигналы 
от различных объектов (маяков, станций, аппаратов или обеспе-
чивающего судна), для чего целесообразно использование систе-
мы ортогональных сигналов.

Чтобы сигналы были ортогональными, они не должны кор-
релировать в течение времени передачи символа, т.е. должно вы-
полняться условие:

s t s t dt
T

1 2
0

0( ) ( ) =∫ .

Широкополосные сигналы сами по себе не подразумевают 
свойство ортогональности по умолчанию, поэтому важен выбор 
системы сигналов.

Наиболее часто применяемые среди них: сигналы с линей-
но-частотной модуляцией (ЛЧМ), дискретные частотные (ДЧ) 
сигналы и фазоманипулированные (ФМ) сигналы.
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Сигналы с линейно-частотной модуляцией являются непре-
рывными сигналами, частота которых меняется по линейному за-
кону:

f t f t( ) = +0 ϑ , 	  (10.2)
где f0 — начальная частота сигнала; ϑ — скорость изменения ча-
стоты.

База ЛЧМ сигнала равна
B fT T= =∆ ϑ 2. 	  (10.3)

ДЧ сигналы представляют последовательность символов, 
несущие которых изменяются по заданному закону. Пусть число 
символов в ДЧ сигнале равно Ns, длительность символа τs = T/Ns, 
ширина спектра символа Ws = Ns/T.

База ДЧ сигнала равна B = WT = Ns Ws ∙ Ns τs = Ns
2 ∙ Ws τs = Ns

2, 
поскольку база импульса Ws τs = 1.

ФМ сигналы представляют последовательность импульсов, 
фазы которых изменяются по заданному закону. Обычно фаза 
принимает два значения (0 или π). Если число символов Ns, то 
длительность одного импульса равна τs = T/Ns, а ширина его спек-
тра равна Ws = 1/ τs = Ns/T. База ФМ сигнала равна B = WT = T/τs 
т.е. равна количеству импульсов.

Эффективное разделение ЛЧМ сигналов невозможно без со-
кращения полосы частот сигналов, а значит, снижения помехоу-
стойчивости. Использование сигналов ДЧ и ФМ позволяет ис-
пользовать кодовое разделение, а значит работать сразу во всей 
полосе частот. Предпочтение при организации широкополос-
ных систем следует отдавать сигналам с формой спектра наибо-
лее близкой к равномерной. Такая форма спектра обеспечивает 
наибольшую помехоустойчивость. Из этого следует, что сигна-
лы ФМ и ЛЧМ более перспективны для применения в гидроакус
тике.

Рассмотрим принцип модуляции S2C (Sweep Spread Car-
rier — Расширение спектра с помощью развертки), который ис-
пользуется в модемах гидроакустических систем, выпускаемых 
немецкой компанией Evologics.

В системах радиосвязи используется ненаправляемая сре-
да передачи, поэтому сигнал может передаваться от передатчи-
ка к приемнику по множеству отражающих путей. Это явление, 
называемое многолучевым распространением, может вызывать 
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флуктуации амплитуды, фазы и угла прибытия полученного сиг-
нала, что определило название «замирание вследствие многолу-
чевого распространения».

На рисунке 10.8 показан один из механизмов, приводящих 
к замиранию сигнала в точке приема в каналах с многолучевым 
распространением. На рисунке отраженный сигнал запаздывает 
по фазе (из-за увеличения расстояния распространения) отно-
сительно ожидаемого сигнала. Отраженный сигнал также имеет 
меньшую амплитуду (функция коэффициента отражения препят-
ствия).

Последствием интерференции лучей в точке приёма может 
быть неравномерность частотной характеристики канала связи, 
в результате которой некоторые частотные компоненты передава-
емого сигнала в месте приёма имеют высокий уровень, а другие 
подавляются в результате вычитания сигналов, приходящих по 
разным лучам.

Разделение многолучевых компонентов сигнала, каждый из 
которых содержал бы только флуктуации, ассоциированные с од-
ним единственным лучом распространения, могло бы стать “клю-
чом” к существенному улучшению качества обработки принима-
емого сигнала.

Особенностью способа модуляции S2C является то, что не-
кий цифровой узкополосный сигнал (символ) модулирует такую 
несущую, частота которой непрерывно изменяется. Назовем ее 
частотно-модулированной несущей (ЧМ-несущей). В силу огра-
ниченности доступной полосы частота несущей не может изме-
няться до бесконечности, и поэтому такая несущая будет состоять 

Рис. 10.8. Влияние многолучевого отражения сигнала на ожидаемый сигнал.
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из  последовательности частотно-модулированных фрагментов 
(ЧМ-фрагментов), ограниченных сверху и снизу пределами рабо-
чей полосы частот (Рис. 10.9).

Преимущество данного решения для подводной акусти-
ческой связи состоит в следующем. Обычно, когда сигнал по-
стоянной частоты передается по каналу, характеризующемуся 
продолжительной и неустойчивой реверберацией, многолуче-
вые компоненты складываются таким образом, что фаза и ам-
плитуда принимаемого (суммарного) сигнала будут случайным 
образом изменяться. В таких неблагоприятных условиях пере-
дача информации посредством фазы и/или амплитуды сильно 
затрудняется, а при некоторых условиях становится невозмож-
ной. При применении же дополнительной частотной модуляции 
несущего сигнала эта проблема может быть успешно решена. 
Если частотный градиент имеет достаточно большую величи-
ну, тогда каждый многолучевой компонент, приходящий к при-
емнику со своей индивидуальной временной задержкой τi, бу-
дет иметь собственное мгновенное значение частоты в момент 
времени  ti, существенно отличающееся от мгновенных частот 
всех других многолучевых компонентов (это отличие выража-
ется величиной Δωi на рисунке 10.10). В этих условиях маски-
рование, вызванное наличием интерферирующих лучей, может 
быть устранено с помощью низкочастотной фильтрации [17]. 

Рис. 10.9. Несущая частота модуляции S2C, состоящая из последовательности 
разверток с указанием изменения частотного градиента.
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Чем выше частотный градиент1, тем более высокое разрешение 
многолучевых компонентов может быть достигнуто. Поскольку 
акустические сигналы распространяются под водой с относи-
тельно небольшой скоростью, частотные градиенты, позволяю-
щие достичь достаточного разрешения лучей, лежат в пределах 
реализуемости.

Следует отметить, что гидроакустической технике использо-
вание ЛЧМ сигналов показывает больший уровень боковых ле-
пестков корреляционной функции по сравнению с фазовой мани-
пуляцией (ФМ).

Возможность применения ФМ в качестве сложных сигна-
лов различной длины ограничена только используемой при об-
работке аппаратурой, и в настоящее время это ограничение все 
меньше играет критичную роль при реализации систем связи 
с применением сложных сигналов. Можно осуществлять реали-
зацию таких сигналов с относительно большой длительностью. 
Так же, ФМ позволяют широко использовать цифровые методы 
и технику при их формировании и обработке. Следует отметить 
ФМ наиболее пригоден для многоабонентских систем, которыми 
в общем случае должны являться системы связи, навигации и те-
леуправления, так как увеличение длительности базовой после-
довательности позволяет получить практически неограниченное 

1 Градиент — это вектор, который показывает, в каком направлении и как 
быстро меняется значение некоторой функции, в данном случае функции зави-
симости частоты ЛЧМ сигнала от времени

Рис. 10.10. Схематическое изображение сонограммы,  
зарегистрированной на приемной стороне.
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количество  ФМ, обладающих хорошими автокорреляционными 
свойствами и ортогональных между собой. Анализ гидроаку-
стических телекоммуникационных систем показал, что подавля-
ющее большинство современных производителей ориентирует 
свои системы на навигационное обеспечение только одного под-
водного аппарата. В настоящее время актуальной задачей являет-
ся одновременное использование нескольких подводных роботов 
одного и/или различного типа и функционала на одной террито-
рии для решения общей задачи. Применение сложных ФМ позво-
лит сформировать для каждого подводного аппарата свой набор 
ортогональных последовательностей. Таким образом становится 
возможным осуществление независимого адресного телекомму-
никационного взаимодействие обеспечивающего судна и каждого 
аппарата, или аппаратов между собой.

В модемах LinkQuest используется запатентованная технология 
BASS (Broadband Acoustic Spread Spectrum). Информация о данном 
типе модуляции в открытой печати не приводится. Для возможно-
сти оценки деталей рассмотрим описание технологии Spread Spec-
trum как более общего класса методов, к которому относится BASS.

В частности, для придания ФМ сигналу свойств шумоподобно-
сти используется технология расширения спектра с помощью пря-
мой последовательности (DSSS — direct sequence spread specrum).

Система связи называется системой с расширенным спек-
тром, если:

–– Используемая полоса значительно шире минимальной, не-
обходимой для передачи данных.

–– Расширение спектра производится с помощью так называ-
емого расширяющего или кодового) сигнала, который не зависит 
от передаваемой информации.

–– Восстановление исходных данных приемником («сужение 
спектра») производится путем сопоставления полученного сиг-
нала и синхронизированной копии расширяющего сигнала.

На рисунке 10.11 приводится пример процессов модуляции 
и демодуляции DS/BPSK. На рисунке 10.11 а показана двоич-
ная информационная последовательность (1,0) и ее эквивалент 
в  виде биполярного импульсного сигнала x(t). Примеры двоич-
ной расширяющей последовательности и ее биполярного эквива-
лента g(t) приводятся на рисунке10.11 б. Результат суммирования 
по модулю 2 информационной и кодовой последовательности, а 
также произведение x(t) g(t) представлены на рисунке 10.11 в.
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Как показано на рисунке 10.11 г при модуляции BPSK фаза 
несущей θx(t) + θg(t) равна π, если произведение x(t) g(t) равно –1 
(или сумма по модулю 2 данных и кода является двоичной едини-
цей). Подобным образом фаза несущей равна нулю, если произ-
ведение x(t) g(t) равно +1 (или сумма по модулю 2 данных и кода 
является двоичным нулем). При сравнении рисунков 10.11 б и в 
легко заметить, что важной особенностью сигналов расширенно-
го спектра является их скрывающее свойство. График на рисун-
ке 10.11 в содержит «скрытый» сигнал x(t).

Если считать размерность сигнала с шириной полосы W и 
длительностью Т приблизительно равной 2WT, коэффициент рас-
ширения спектра можно записать:

G W T

W W
R
R
R

p
ss

ss ch
=

2

2 min

, 	  (10.4)

где Wss — ширина полосы расширенного спектра, Wmin — мини-
мальная ширина полосы данных (считается равной скорости пе-
редачи R). Для систем DS SS Wss ≈ Rch; Wmin ≈ R. Rch — скорость 

Рис. 10.11. Пример расширения спектра методом прямой последовательности: 
а) исходные двоичные данные; б) кодовая последовательность;  

в) переданная последовательность; г) фаза переданной несущей;  
д) фазовый сдвиг, выполненный кодом приемника; е) фаза принятой несущей 

после сужения; ж) демодулированный информационный сигнал.
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передачи элементарных сигналов (чипов) расширяющей кодовой 
последовательности

На рисунке 10.12 приведена зависимость скорость — даль-
ность для различных типов модуляции гидроакустических моде-
мов различных производителей [18].

В качестве сложных сигналов в гидроакустике используются 
М-последовательности и коды Голда.

М-последовательность — псевдослучайная двоичная после-
довательность, порождённая регистром сдвига с линейной обрат-
ной связью и имеющая максимальный период.

Существует три основных свойства любой периодической 
двоичной последовательности, которые могут быть использова-
ны в качестве проверки на случайность.

1. Сбалансированность. Для каждого интервала последова-
тельности количество двоичных единиц должно отличаться от 
количества двоичных нулей не больше чем на один элемент.

2. Цикличность. Циклом называют непрерывную последова-
тельность одинаковых двоичных чисел. Появление иной двоич-
ной цифры начинает новый цикл. Длина цикла равна количеству 
цифр в нем. Желательно, чтобы в каждом фрагменте последова-
тельности приблизительно половину составляли циклы обоих ти-
пов длиной 1, приблизительно одну четверть — длиной 2, при-
близительно одну восьмую — длиной 3 и т.д.

3. Корреляция. Если часть последовательности и ее циклично 
сдвинутая копия поэлементно сравниваются, желательно, чтобы 

Рис. 10.12. Зависимость скорость — дальность для различных типов  
модуляции гидроакустических модемов различных производителей.
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число совпадений отличалось от числа несовпадений не более чем 
на единицу.

Рассмотрим пример получения такой последовательности.
Рассмотрим линейный регистр сдвига с обратной связью 

(рисунок 10.13), который состоит из четырехразрядного регистра 
для хранения и сдвига, сумматора по модулю 2 и контура обрат-
ной связи со входом регистра. Работа регистра сдвига управляет-
ся последовательностью синхронизирующих импульсов, которые 
на рисунке не показаны. С каждым импульсом содержимое ре-
гистров сдвигается на одну позицию вправо, а содержимое ре-
гистров X3 и X4 суммируется по модулю 2. Результат суммиро-
вания подается на разряд X1. Последовательность, генерируемая 
регистром сдвига — это выход последнего регистра X4. Предпо-
ложим, что разряд X1 содержит единицу, а все остальные разря-
ды — нули, т.е. начальным состоянием регистра является 1000. 
В соответствии с рисунком 4, последующие состояния регистра 
будут следующими:

1000 0100 0010 1001 1100 0110 1011 0101
1010 1101 1110 1111 0111 0011 0001 1000

Поскольку последнее состояние, 1000, идентично начально-
му, видим, что приведенная последовательность повторяется ре-
гистром через каждые 15 тактов. Выходная последовательность 
определяется содержимым регистра X4 на каждом такте. Эта по-
следовательность имеет следующий вид: 000100110101111. Здесь 
крайний левый бит является самым ранним. Проверим получен-
ную последовательность на предмет соответствия критериям, 
приведенным в предыдущем разделе. Поскольку последователь-
ность содержит 7 нулей и 8 единиц, это соответствует условию 
сбалансированности. Рассмотрим циклы нулей — всего их четы-
ре, причем половина их имеет длину 1, а одна четвертая — дли-
ну  2. То же получаем для циклов единиц. Последовательность 

Рис. 10.13. Пример линейного регистра сдвига с обратной связью.
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слишком коротка, чтобы продолжать проверку, но видно, что ус-
ловие цикличности выполняется.

Последовательность, сгенерированная регистром сдвига, за-
висит от количества разрядов, места соединения отводов обрат-
ной связи и начальных условий. Последовательности на выходе 
генератора могут классифицироваться как имеющие максималь-
ную и немаксимальную длину. Период повторения (в тактах) по-
следовательности максимальной длины, генерируемой n-каскад-
ным линейным регистром сдвига с обратной связью равен

p n= −2 1. 	  (10.5)
Последовательность, сгенерированная регистром сдвига на 

рисунке 4, является примером последовательности с максималь-
ной длиной. Если длина последовательности меньше p = 2n – 1, 
говорят, что последовательность имеет немаксимальную длину.

Если g(t) является периодическим импульсным сигналом, 
представляющим псевдослучайный код, каждый из элементар-
ных импульсов такого сигнала называют кодовым символом или 
элементарным сигналом (chip). Нормированную АКФ псевдослу-
чайного сигнала с единичной длительностью чипа и периодом р 
элементарных сигналов можно вычислить как разницу между 
числом соответствий и несоответствий при сравнении одного 
полного периода последовательности с ее модификацией, полу-
ченной путем циклического сдвига на τ позиций. АКФ может 
быть записана как 

R
px τ( ) = 1 . 	  (10.6)

График нормированной АКФ максимальной длины показан 
на рисунке 10.14.

Для τ = 0, т.е. когда сигнал и его копия совпадают, Rx(τ) = 1. 
Для любого циклического сдвига между g(t) и g(t + τ) при 

(1 ≤ τ < p) автокорреляционная функция равна −
1
p

 (для больших 

значений р последовательности практически декоррелируют 
между собой при сдвиге на один элементарный сигнал).

Теперь легко можно провести проверку свойства корреляции 
для псевдослучайной последовательности, сгенерированной ре-
гистром сдвига на рисунке 10.13. Запишем выходную последова-
тельность и ее модификацию со сдвигом на один регистр вправо.
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Совпадение цифр отмечено символом «с», а несовпадение — 
символом «н». Согласно уравнению (3) автокорреляционная функ-
ция при подобном сдвиге на один элементарный сигнал равна 

R τ =( ) = −( ) = −( ) = −1 1
15

1
15

7 8 1
15

" " " " .A =

То есть любой циклический сдвиг, который приводит к от-
клонению от идеальной синхронизации, дает значение автокорре-

ляционной функции R
px τ( ) = − 1 .  Следовательно, третье свой-

ство псевдослучайной последовательности в данном случае вы-
полняется.

Коды Голда отличаются от М-последовательностей тем, что 
формируются путём сложения (по модулю 2) М-последователь-
ностей от двух генераторов одинаковой длины, но с разными на-
чальными состояниями и разными номерами отводов обратной 
связи. Длина (период) кода Голда совпадает с длиной исходных 
М-последовательностей.

Вопросы к лекции 10
1.	 Сущность метода OFDM.
2.	 Преимущества метода OFDM.
3.	 Как реализуется метод OFDM на практике?

Рис. 10.14. Автокорреляционная функция псевдослучайной последовательности.



4.	 Зачем в методе OFDM используются защитные полосы и при 
помощи чего они создаются?

5.	 Как может быть повышена точность измерения расстояния до 
объекта с помощью зондирующего радиосигнала?

6.	 Каковы преимущества сложных сигналов над простыми?
7.	 Что является последствием интерференции лучей сигнала 

в точке приёма?
8.	 Поясните сущность метода модуляции гидроакустического 

сигнала S2C?
9.	 Какая система считается системой с расширенным спектром?
10.	Что такое М-последовательность?
11.	Каковы три основных свойства любой периодической двоич-

ной последовательности, которые могут быть использованы 
в качестве проверки на случайность?

12.	Чем Коды Голда отличаются от М-последовательностей?
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Лекция 11.  
Демодуляция и обнаружение

Анализ особенностей распространения акустических волн 
в морской воде при передаче информации показывает, что [18]:

–– для увеличения дальности связи необходимо уменьшать 
среднюю частоту сигнала;

–– относительно широкополосный сигнал претерпевает зна-
чительные частотные искажения при прохождении через мор-
скую среду;

–– акустический сигнал при отражении от границ моря суще-
ственно теряет свою интенсивность и подвергается частотным 
искажениям;

–– акустическая волна в приповерхностном подводном звуко-
вом канале (ППЗК) распространяется по цилиндрическому зако-
ну на десятки километров по нескольким лучам, причем интен-
сивность и начальная фаза волны в этих лучах довольно быстро 
изменяются (интервал корреляции этих процессов измеряется 
десятками миллисекунд), а частота может иметь доплеровское 
смещение, даже при неподвижном приемнике и передатчике. 
Временная задержка в приходе волны по различным лучам также 
не постоянна, но незначительна (не более нескольких миллисе-
кунд), поэтому они интерферируют между собой, что приводит 
к нестационарным во времени, селективным частотным искаже-
ниям широкополосных сигналов;

–– акустическая волна в условиях отрицательного градиента 
скорости звука распространяется на очень малые расстояния, не 
более нескольких километров, как правило, по одному лучу, при-
чем ее интенсивность и начальная фаза стабильны;

–– акустическая волна в зоне конвергенции и в подводном 
звуковом канале распространяется по цилиндрическому закону 
на сотни километров по нескольким лучам, причем интенсив-
ность и начальная фаза волны в этих лучах довольно стабильны 
(интервал корреляции этих процессов превышает несколько се-
кунд). Временная задержка в приходе волны изменяется доволь-
но медленно, но может достигать сотен миллисекунд. Интерфе-
ренция лучей между собой приводит к стабильным селективным 
частотным искажениям широкополосных сигналов;



128

–– для повышения надежности передачи информации на ма-
лых дистанциях, когда потери поглощения и рассеяния еще неве-
лики, необходимо повышать среднюю частоту сигналов;

–– при разработке аппаратуры гидроакустической связи необ-
ходимо предусматривать меры для борьбы с мощными как им-
пульсными, так и тональными помехами;

–– при разработке аппаратуры гидроакустической связи не-
обходимо учитывать, что мультипликативные помехи естествен-
ного и техногенного происхождения ограничивают интервал ко-
герентности сигналов, принимаемых аппаратурой;

–– ошибка вычислений доплеровского смещения частоты по 
приближенной формуле, в некоторых случаях, может оказаться 
существенной;

–– при взаимном движении приемника и передатчика акусти-
ческих сигналов, происходит существенное изменение не только 
несущего колебания, но и длительности сигналов на приемной 
стороне.

Все вышесказанное влияет на сложность процесса обнару-
жения гидроакустического сигнала в приемнике.

Типичные функции демодуляции и обнаружения цифрового 
приемника показаны на рисунке 11.1.

Принятый сигнал r(t) искажается вследствие воздействия 
шума n(t), который предполагается аддитивным гауссовским 
(additive white gaussian noise — AWGN) и неидеальной им-
пульсной характеристики канала hc(t). На рисунке 11.1 процесс 

Рис. 11.1. Этапы процесса демодуляции/обнаружения цифровых сигналов.
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демодуляции показан как восстановление сигнала в неискажен-
ный узкополосный импульс, а обнаружение — как процесс при-
нятия решения относительно цифрового значения этого сигнала, 
хотя в литературе часто под демодуляцией уже подразумевается 
обнаружение сигнала. В блоке демодуляции и дискретизации по-
казан блок преобразования частоты, который не является обяза-
тельным, т.к. отвечает за трансляцию полосовых сигналов, рабо-
тающих на определенных частотах. Принимающий фильтр явля-
ется обязательным устройством для демодуляции, т.к. его задачей 
является восстановление узкополосного импульса с максимально 
возможным уровнем сигнал/шум (SNR) и без межсимвольной ин-
терференции. Оптимальный принимающий фильтр, выполняю-
щий такую задачу, называется согласованным (matched) или кор-
релятором (correlator). 

Согласованный фильтр (matched filter) — это линейное 
устройство, спроектированное, чтобы давать на выходе макси-
мально возможное для данного передаваемого сигнала отношение 
сигнал/шум. Импульсная характеристика такого фильтра h(t) явля-
ется зеркальным отображением сигнала сообщения s(t), запазды-
вающим на время передачи символа Т. Запаздывание на Т секунд 
делает h(t) функцией положительного времени (рисунок 11.2).

Важно понимать разницу между терминами «обычный 
фильтр» и «согласованный фильтр». Обычные фильтры отсекают 
ненужные компоненты спектра сигнала, а согласованные филь-
тры производят операцию свертки поступающего сигнала с ша-
блоном, хранящимся на приемнике и накапливающем энергию 
для передачи на решающие устройство, что бы оно могло при-
нять решение какой сигнал был принят.

Выход z(T) причинного фильтра во временной области мож-
но описать как свертку принятого входного сигнала r(t) с импуль-
сной характеристикой фильтра.

Довольно часто термин «согласованный фильтр» использу-
ется как синоним термина «коррелятор». Дело в том, что свертка 

Рис. 11.2. Импульсная характеристика согласованного фильтра.
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в  согласованном фильтре с обращенной во времени функцией 
дает еще одно обращение во времени, подавая на выход (в конце 
интервала передачи символа) то, что является корреляцией сигна-
ла с собственной копией. Выходы коррелятора и согласованного 
фильтра одинаковы только в момент времени t = T.

Для примера опишем импульсную характеристику согласо-
ванного фильтра, используемого для обнаружения дискретного 
сигнала, изображенного на рисунке 11.3 и ответим на вопросы:

а) Какой сигнал на выходе с фильтра получается при подаче 
данного сигнала на вход? Чему равно значение энергии сигнала 
на выходе? Воздействием шума можно пренебречь.

б) Предположим, что при реализации согласованного филь-
тра каналы случайно соединены так, что фильтр дает корреляцию 
(а не свертку) сигнала и его обращенной во времени копии. Пока-
жем выход как функцию времени. Чему равно максимальное зна-
чение на выходе? При данных условиях максимальное значение 
на выходе появляется в другой момент времени, чем в п. а).

в) С помощью значений на выходе неверного фильтра, опи-
санного в п. б) по сравнению с корректными значениями из п. а), 
можно ли найти ключ, который поможет предсказать, появляется 
ли некоторая последовательность с выхода правильного или не-
правильного фильтра?

Импульсная характеристика согласованного фильтра (рису-
нок 11.4) представляет собой зеркальное отображение сигнала. 

Рассчитаем значения сигнала на выходе согласованного 
фильтра (в додетекторной точке):
z(1) = s(1) ∙ h(3) = 10 ∙ 10 = 100; z(2) = s(2) ∙ h(2) = 20 ∙ 20 = 400; 

z(3) = s(3) ∙ h(1) = 30 ∙ 30 = 900.
Максимальное значение на выходе «правильного» согласо-

ванного фильтра (рисунок 11.5) равно 900 (появляется в момент 
времени k = 3).

Максимальное значение на выходе «неправильного» согла-
сованного фильтра (рисунок 11.6) равно 400 (появляется в  мо-
мент времени k = 2).

«Ключом» предсказания появления последовательности 
с выхода «правильного» фильтра служит сумма значений энергии 
импульсов. Для «правильного» фильтра (рисунок 11.5) эта сумма 
равна 100 + 400 + 900 = 1400, а для «неправильного» фильтра эта 
сумма равна 300 + 400 + 300 = 1000.
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Рис. 11.3. Дискретный сигнал.

Рис. 11.4. Импульсная характеристика фильтра,  
согласованного с дискретным сигналом рисунка 11.3.

Рис. 11.5. Сигнал на выходе фильтра, согласованного с сигналом рисунка 11.3.
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За принимающим фильтром может находиться выравни-
вающий фильтр (эквалайзер — equalizer). Он не является обя-
зательным блоком в демодуляторе, т.к. необходим только в тех 
системах, в которых сигнал может искажаться вследствие меж-
символьной интерференции (ISI — InterSymbol Interference), 
введенной каналом. 

Импульсная характеристика идеальной прямоугольной пере-
даточной функции H(f), вычисляемая с помощью преобразования 

Фурье, имеет вид h t c t
T

( ) = sin .  Она показана на рисунке 11.7 б.

Импульс, описываемый функцией h t c t
T

( ) = sin  имеет беско-

нечную длительность и состоит из множества лепестков: главно-
го и боковых, называемых хвостами. На рисунке 11.1 б показано, 
как можно обойти ISI. Итак, имеем два последовательных им-
пульса h(t) и h(t – T). Несмотря на то, что хвосты функции h(t) 

Рис. 11.6. Выходной сигнал «неправильного» фильтра (пункт б).

Рис. 11.7. Каналы Найквиста для нулевой ISI.  
а) передаточная функция системы; б) принятый импульс.

а)	 б)
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имеют бесконечную длительность, в момент времени t = T взятия 
выборки функции h(t – T) хвост функции h(t) проходит через точ-
ку нулевой амплитуды и также он будет иметь нулевую амплитуд 
в моменты взятия выборок всех остальных импульсов последова-
тельности h(t – kT), k = ±1, ±2, … . Предполагая идеальную син-
хронизацию процесса взятия выборок, получаем, что межсим-
вольная интерференция не будет влиять на процесс обнаружения.

Рассмотрим трансверсальный эквалайзер1 предполагая, что 
через систему был передан единственный импульс, а общая пе-
редаточная функция системы имеет вид приподнятого косину-
са. Пусть канал вводит межсимвольную интерференцию, так что 
принятый импульс искажается, как показано на рисунке 11.8, по-
этому боковые лепестки не проходят через нуль в моменты взятия 
выборок.

Трансверсальный фильтр, изображенный на рисунке 11.9, — 
наиболее популярная форма настраиваемого эквалайзера.

В подобном эквалайзере текущее и предыдущее значения 
принятого сигнала линейно взвешиваются коэффициентами эк-
валайзера (весовыми коэффициентами отводов {cn}), а затем сум-
мируются для формирования выхода. Если бы создать фильтр 
с бесконечным числом отводов, то можно было бы так подобрать 
весовые коэффициенты, чтобы импульсный отклик системы всег-
да был равен нулю за исключением моментов взятия выборок. 
Однако можно создать реальный фильтр, достаточно хорошо ап-
проксимирующий идеальный случай. Весовые коэффициенты 

1 Трансверсальный эквалайзер — это линейное устройство, содержащее 
только элементы с прямой связью. Это наиболее популярная форма легко на-
страиваемого выравнивающего фильтра, состоящего из канала задержки с отво-
дами задержки на длительность символа

Рис. 11.8. Принятый искаженный импульс.
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отводов должны выбираться так, чтобы вычитать эффекты ин-
терференции из символов, соседствующих во времени с искомым 
символом.

Принимающий и выравнивающий фильтр показаны на 
рис. 11.1 как два отдельных блока для подчеркивания различия 
их функций. Конструктивно же они могут быть выполнены как 
один фильтр.

На первом этапе процесса обнаружения сигнала в конце каж-
дого интервала передачи символа Т на выход устройства дискре-
тизации, додетекторную точку, поступает выборка

z T a T n T ii( ) = ( ) + ( ) =0 1 2, , ,   	  (11.1)
где ai(T) — желаемый компонент сигнала, n0(T) — шум.

Плотности условных вероятностей p(z|s1) и p(z|s2) определим 
как:
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Эти плотности условных вероятностей показаны на рисун-
ке  11.10. Плотность p(z|s1), изображенная справа, называется 
правдоподобием s1 и показывает плотность вероятности случай-
ной переменной z(T) при условии передачи символа s1. Подобным 

Рис. 11.9. Трансверсальный фильтр.
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образом функция p(z|s2) (справа) называется правдоподобием s2 и 
показывает плотность вероятности случайной переменной  z(T) 
при условии передачи символа s2. Ось абсцисс представляет пол-
ный диапазон возможных значений выборки, взятой в течении 
этапа 1.

Пример
Построим плотности условных вероятностей сигналов 0 и 1 

на выходе принимающего фильтра. Количество переданных сим-
волов пусть равняется 1000. В таблице 11.1 приведены результа-
ты измерений.

На рисунке 11.11 показаны построенные по данным табли-
цы 11.1 кривые условных плотностей вероятностей передачи сиг-
нала «0» p(z|s1) и передачи сигнала «1» p(z|s2) при условии приема 
искаженного сигнала z. 

Таблица 11.1. Результаты измерения энергии  
на выходе согласованного фильтра

При поступлении на вход сигнала «1» При поступлении на вход сигнала «0»

№
 зн

ач
ен

ия Значение 
энергия 

на выходе 
фильтра

Зарегистри-
рованное 

количество 
раз из 1000 

(N)

Вероят-
ность 

p N
=

1000 №
 зн

ач
ен

ия Значение 
энергии 

на выходе 
фильтра

Зарегистри-
рованное 

количество 
раз из 1000 

(N)

Вероят-
ность 

p N
=

1000
1 1 600 0,6 1 0 600 0,6
2 0,8 200 0,2 2 0,01 200 0,2
3 0,7 100 0,1 3 0,02 100 0,1
4 0,5 50 0,05 4 0,03 50 0,05
5 0,3 30 0,03 5 0,05 30 0,03
6 0,2 10 0,01 6 0,1 10 0,01
7 0,1 6 0,006 7 0,12 6 0,006
8 0,05 4 0,004 8 0,15 4 0,004

Рис. 11.10. Плотности условных вероятностей p(z|s1) и p(z|s2).
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Из приведенного примера видно, что оптимальный принима-
ющий фильтр — согласованный фильтр отображает все сигналы 
с  равными энергиями в одну и т же точку z(T), следовательно, 
для процесса обнаружения важна энергия сигнала. z(T) являет-
ся сигналом напряжения, пропорциональным энергии принятого 
символа. 

На этапе 2 обнаружение выполняется посредством выбора 
гипотезы, являющейся следствием порогового измерения

z T

H

H

( )
>
<

1

2

γ, 	  (11.4)

где H1 и H2 — две возможные бинарные гипотезы о том, был ли 
передан сигнал s1(t) или s2(t), γ — порог.

При симметричных правдоподобиях (как это показано на ри-
сунках 11.10 и 11.11) оптимальный порог выбирается из критерия 
минимальной ошибки как 

γ0
1 2

2
=

+a a , 	  (11.5)

где a1 — сигнальный компонент при передаче s1(t), а a2 — сиг-
нальный компонент при передаче s2(t).

Рис. 11.11. Условные плотности вероятности, рассчитанные для примера.
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В приведенном выше примере можно выбрать порог

 γ0
1 0

2
0 5=

+
= , .

Для равновероятных сигналов оптимальный порог γ0 прохо-
дит через пересечение функций правдоподобия, а этап принятия 
решения заключается в эффективном выборе гипотезы, соответ-
ствующей сигналу с максимальным правдоподобием.

В данном случае рассмотрен обнаружитель в виде жесткой 
схемы принятия решений, когда выход демодулятора квантует-
ся на два уровня, нулевой и единичный. Если выход демодулятора 
имеет более двух ровней квантования, то это мягкая схема при-
нятия решения (рисунок 11.12).

Поступление трехбитового символа вместо одного двоично-
го символа эквивалентно передаче обнаружителю меры досто-
верности вместе с решением относительно значения сигнала. Это 
приводит к улучшению на 2 дБ требуемого для обнаружения от-
ношения сигнал/шум. В течение процесса обнаружения при ис-
пользовании мягкой схемы принятия решений в данном случае 
нужно успеть обработать в три раза больше данных, поэтому за 
использование мягкой схемы принятия решений приходится пла-
тить увеличением объемов памяти и скоростью обработки.

Детектор, минимизирующий вероятность ошибки для клас-
сов равновероятных сигналов, называется детектором макси-
мального правдоподобия. В процессе принятия бинарного реше-
ния, показанного на рисунках 11.10 и 11.11, существует две 

Рис. 11.12. Жесткая и мягкая схема принятия решений.
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возможности возникновения ошибки. При передаче сигнала s1(t) 
ошибка происходит при выборе гипотезы H2 (заштрихованная об-
ласть слева от γ0 на рисунке 11.10). При передаче сигнала  s2(t) 
ошибка происходит при выборе гипотезы H1. Для равных априор-

ных вероятностей (т.е. P s P s1 2
1
2

( ) = ( ) =  имеем следующую веро-

ятность битовой ошибки:

P P H s P H sB = ( ) + ( )1
2

1
22 1 1 2| | . 	  (11.6)

Используя симметричность плотностей вероятности можно 
записать:

P P H s P H sB = ( ) = ( )2 1 1 2| | . 	  (11.7)
Вероятность появления ошибочного бита PB численно равна 

площади «под хвостом» любой функции правдоподобия, p(z|s1) 
или p(z|s2), «заползающим» на «неправильную» сторону поро-
га. Таким образом, для вычисления PB можно проинтегрировать 
p(z|s1) от –∞ до γ0 или p(z|s2) от γ0 до ∞. Если выбрать второй вари-
ант и заменить правдоподобие p(z|s2) его гауссовским эквивален-
том, то вероятность битовой ошибки можно записать как:
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где σ0
2 — дисперсия шума вне коррелятора

Сделав замену u
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где

Q x u du
x

( ) ≈ −






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∫
1
2 2

2

π
exp , 	   (11.10) 

называется гауссовским интегралом ошибок и часто использует-
ся при описании вероятности с гауссовской плотностью распре-
деления (функция может быть найдена по таблице значений). 
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Аппроксимация функции Q(x):

Q x x( ) = −










1
2 2

2

π
exp 	  (11.11)

справедлива для значений x > 3 и может быть вычислена про-
граммно, например, в пакете прикладных программ Матлаб. 

При униполярной передаче сигналов (ортогональный слу-
чай), когда s1(t) = А; s2(t) = 0 вероятность появления ошибочного 
бита равна:

P Q E
NB
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. 	  (11.12)

Для биполярной передачи сигналов (антиподный случай), 
когда s1(t) = А; s2(t) = –A вероятность битовой ошибки равна:

P Q E
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При обнаружении сигналов большое значение имеет нахож-
дение огибающей сигнала. Огибающая сигнала — это функция, 
построенная по характерным точкам данного сигнала, например, 
по экстремумам. Простейший пример выделения огибающей — 
амплитудный диодный детектор амплитудно-модулированных 
сигналов, показанный на рисунке 11.13. Результатом последую-
щей низкочастотной фильтрации, которая убирает высокочастот-
ную рябь, является демодулированный (восстановленный) сигнал. 

Роль огибающей сигнала при обнаружении заключается 
в  том, что она позволяет повысить вероятность обнаружения 
малоскоростных целей на фоне нестационарных по дальности 

Рис. 11.13. а) схема диодного детектора амплитудно-модулированного сигнала; 
б) выделение огибающей (информационного сигнала) на выходе детектора.

а)	 б)



140

помех. Оптимальная по критерию сигнал/шум обработка при об-
наружении сигнала со случайной начальной фазой предполагает 
сравнение комплексной огибающей обрабатываемого колебания 
с комплексной огибающей опорного сигнала, с последующим по-
роговым анализом значения модуля коэффициента корреляции.

Огибающая сигнала связана с преобразованием Гильберта 
через понятие аналитического сигнала. Аналитический сигнал 
(аналитическое представление сигнала) — используемое в тео-
рии обработки сигналов математическое представление анало-
гового сигнала в виде комплекснозначной аналитической функ-
ции времени. Преобразование Гильберта в обработке сигналов 
представляет собой линейный оператор, сопоставляющий ка-
ждой функции от действительной переменной функцию в той 
же области с помощью свёртки исходной функции с функцией 
1/(πt). Преобразование Гильберта позволяет разложить исход-
ный процесс на две составляющие — амплитудную и фазовую. 
Некоторыми свойствами преобразования Гильберта являются 
следующие:

Результат двукратного применения преобразования Гильбер-
та — исходная функция с обратным знаком. 

Преобразование Гильберта даёт функцию, ортогональную 
исходной. 

Преобразование Гильберта является множителем в спек-
тральной области.

Огибающая вещественного сигнала g(t) определяется как:
g t g t jg t+ ( ) = ( ) + ( ). 	  (11.14)

Действительная часть огибающей g+(t) — это сигнал g(t), а 
мнимая часть — это преобразование Гильберта ḡ(t) сигнала.

Например, пусть x(t) = cos(ω0t) для некоторой частоты ω0 > 0.
Тогда преобразование Гильберта можно записать как

x t t t ( ) 





 ( )=

−
=cos sin .ω π

ω0
02

 	  (11.15)

Из формулы (11.15) видно, что преобразование Гильберта 
может выполнить идеальный фильтр — фазовращатель.

Аналитический сигнал: 
x t t j t j t

x t t
0 ( ) = ( ) + ( ) = ( )

( ) = ( )
cos sin exp ,

cos .

ω ω ω

α ω
0 0 0

0 	  (11.16)
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Это комплексная функция с возрастающим по времени аргу-
ментом.

Из формулы (11.16) видно, что аналитический сигнал пред-
ставляет собой комплексный сигнал, и имеет нулевые спектраль-
ные составляющие в отрицательной области частот.

Рассмотрим схему детектора сигналов DPSK (рис. 11.14), ал-
горитм кодирования которого был рассмотрен в лекции 9.

При отсутствии шума принятый сигнал поступает в корреля-
тор, изображенный на рисунке 11.14 б. Фаза θ(k = 1) совпадает 
с θ(k = 0), обе имеют одинаковое значение π (рис. 11.14 а). Следо-
вательно, первый бит детектируемого выхода m k =( ) =1 1.  Далее 

θ(k = 2) совпадает с θ(k = 1), следовательно m k =( ) =2 1.  Затем 
θ(k = 3) отличается от θ(k = 2), так что m k =( ) =3 0  и т.д.

Дифференциальный детектор требует согласования опорной 
несущей с принятой несущей по частоте, но не по фазе.

Детектор, выполняющий некогерентное детектирование ча-
стотномодулированных сигналов, является детектором энергии 
без измерения фазы1. Поэтому он требует вдвое большего числа 
ветвей-каналов, чем когерентный (то есть обнаружитель, в кото-
ром фаза принимаемого сигнала точно известна). Рассмотрим би-
нарную модуляцию FSK (BFSK — binary frequency shift keying — 
бинарная частотная манипуляция), детектор сигналов которой 
изображен на рисунке 11.15.

Две верхние ветви приемника настроены на детектирование 
сигнала с частотой ω1, а две нижние — на детектирование сиг-
нала с частотой ω2. Если принятый сигнал имеет, например, вид 
r(t) = cos(ω1t + φ), то принятый сигнал будет частично коррелиро-
вать с опорным сигналом cosω1t и частично — с сигналом sinω1t. 

1 «Без измерения фазы» иначе называется «некогерентный».

Рис. 11.14. а) таблица кодирования фазы сигнала DPSK;  
б) схема дифференциального детектора сигналов DPSK.

а)	 б)
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Поэтому некогерентный квадратурный приемник ортогональных 
сигналов требует синфазной и квадратурной ветви для каждого 
возможного сигнала из набора. Блоки возведения в квадрат пре-
дотвращают появление отрицательных значений.

Еще одна возможная реализация некогерентного детектиро-
вания сигналов FSK показана на рисунке 11.16. 

В этом случае используются полосовые фильтры, центриро-

ванные на частоте f i
1 2
=
ω
π

 с полосой W
Tf =
1 ,  за которыми следу-

ют детекторы огибающей, состоящие из выпрямителя и фильтра 
нижних частот. При определении огибающей фаза не имеет зна-
чения. При бинарной FSK решение относительно переданного 
символа принимается путем определения, какой из детекторов 
огибающей дает большую амплитуду на момент измерения.

Детектор огибающей, изображенный на рисунке 11.16, ка-
жется проще квадратурного приемника, показанного на ри-
сунке  11.15, но использование аналоговых фильтров приводит 

Рис. 11.15. Детектор (обнаружитель) сигналов BFSK (квадратурный приемник).



143

к большей массе и стоимости детекторов огибающей по сравне-
нию с квадратурным приемником, который может реализоваться 
цифровым образом. Реализация же цифрового детектора огибаю-
щей требует замены аналоговых фильтров выполнением дискрет-
ного преобразования Фурье, что требует структуры, более слож-
ной, чем квадратурный приемник.

Вопросы к лекции 11
1.	 Каковы особенности распространения акустических волн 

в морской воде при передаче информации?
2.	 Что такое согласованный фильтр и какова его импульсная ха-

рактеристика?
3.	 Чем отличается согласованный фильтр от обычного фильтра?
4.	 Нарисуйте импульсную характеристику фильтра, согласован-

ного с сигналом, изображенным на рис. 3.1, а также сигнал на 
выходе согласованного фильтра и рассчитайте значение энер-
гии в додетекторной точке.

5.	 Для чего нужен эквалайзер на приемной стороне?
6.	 Нарисуйте схему трансверсального эквалайзера и искажен-

ный импульс на его входе. Поясните работу эквалайзера.
7.	 Какие схемы принятия решений при обнаружении сигналов 

Вы знаете, чем они отличаются?
8.	 Как называется детектор, минимизирующий вероятность 

ошибки для классов равновероятных сигналов?
9.	 Что такое огибающая сигнала и как она связана с преобразо-

ванием Гильберта?

Рис. 11.16. Некогерентное детектирование сигналов FSK  
с использованием детекторов огибающей.



10.	Нарисуйте схему детектора сигналов DPSK. Какое согласова-
ние несущей требуется для его работы?

11.	Нарисуйте схему квадратурного приемника сигналов BPSK, 
поясните принцип ее работы.

12.	Нарисуйте схему некогерентного детектирования сигналов 
FSK с использованием детекторов огибающей, поясните 
принцип ее работы и недостатки.
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Лекция 12.  
Синхронизация передатчика и приемника

В системах передачи сигналов используются следующие 
виды синхронизации передатчика и приемника:

1. Фазовая синхронизация
При когерентном детектировании приемник должен быть 

синхронизирован с принимаемой несущей. Это означает, что фаза 
поступающей несущей и ее копии в приемнике должны согласо-
вываться. Этот процесс называется Фазовой АвтоПодстройкой 
Частоты (ФАПЧ — phase-lоcked loop — PLL).

2. Символьная синхронизация
Предполагается, что приемник точно знает, где начинается 

поступающий символ и где он заканчивается. Эта информация 
нужна для накопления энергии символа в процессе интегрирова-
ния перед принятием решения относительно значения символа. 

Так как на один период передачи символа приходится много 
периодов несущей, то символьная синхронизация грубее фазо-
вой. Символьную и фазовую синхронизации объединяет то, что 
обе включают создание в приемнике части переданного сигнала. 
Для фазовой синхронизации это точная копия несущей, а для сим-
вольной синхронизации — это меандр с переходом через нуль.

3. Кадровая синхронизация
Требуется, когда информация поставляется блоками (сооб-

щениями, содержащими фиксированное число символов). Это 
происходит, например, при использовании блочного кода защи-
ты от ошибок или когда канал связи используется несколькими 
пользователями при временном разделении. Декодер в этом слу-
чае должен знать границы кодовых слов.

При когерентном детектировании нужны все три вида син-
хронизации. Если в системе используется некогерентное детек-
тирование, то фазовая синхронизация заменяется частотной син-
хронизацией (формирование копии несущей в приемнике с про-
извольным сдвигом фазы относительно переданной несущей).

4. Сетевая синхронизация
Если в синхронизации более активную роль играет передат-

чик (изменяет отсчет времени и частоту своих передач, чтобы со-
ответствовать ожиданиям приемника), что происходит, например, 
когда передатчик-спутник связан со многими приемниками, то 
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передатчику нужна обратная связь с приемником. В этом случае 
необходима сетевая синхронизация.

Практически во всех схемах синхронизации имеется опреде-
ленная разновидность контура фазовой автоподстройки частоты 
(ФАПЧ). Схематическая диаграмма основы контура ФАПЧ пока-
зана на рисунке 12.1. Контуры ФАПЧ самоуправляемы. Управля-
ющим параметром является фаза локально генерируемой копии 
несущей. Детектор фазы измеряет различие фаз поступающего 
сигнала и локальной копии. Сигнал рассогласования e(t) посту-
пает на контурный фильтр, который регулирует отклик контура 
ФАПЧ. Генератор, управляемый напряжением (ГУН) создает ко-
пию несущей.

Запишем выражение для входного сигнала контура ФАПЧ:

r t t t( ) = + ( ) cos ,ω θ0 	  (12.1)

где ω0 — номинальная несущая; θ(t) — медленно меняющаяся 
фаза.

Нормированный выходной сигнал ГУН запишем в виде:

x t t t( ) = − + ( )



2 0sin ,ω θ 	  (12.2)

где θ t( )  — оценка фазы
Сигнал рассогласования:

e t x t r t t t t t

t

( ) = ( ) ( ) = − + ( )



 + ( )  =

= ( ) −

2 0 0sin cos

sin

ω θ ω θ

θ θ



 t t t t( )



 + + ( ) − ( )



sin .2 0ω θ θ 	  (12.3)

Рис. 12.1. Схема контура ФАПЧ.
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Пусть контурный фильтр является фильтром нижних частот 
и отфильтровывает второй член в выражении (12.3), тогда

e t t t t t( ) = ( ) − ( )



 ≈ ( ) − ( )sin θ θ θ θ  	  (12.4)

(Используется известное тригонометрическое приближение ма-
лых углов, т.к. считаем, что рассогласование по фазе мало).

Если предположить, что ω0 — это неуправляемая частота 
ГУН (частота при нулевом входном напряжении), то отличие вы-
ходной частоты ГУН от ω0 можно выразить как производную по 
времени от оценки фазы поступающего сигнала θ t( ).  Выходная 
частота ГУН является линейной функцией входного напряжения. 
Таким образом, можно назвать контур ФАПЧ линейной дискрет-
ной системой. Отличие выходной частоты от ω0 пропорциональ-
но значению выходного напряжения y(t).

∆ω θ

θ θ

t d
dt

t K y t K e t f t

K t t f t

( ) = ( )



 = ( ) = ( )∗ ( ) ≈

≈ ( ) − ( )



 ∗





0 0

0 (( ), 	  (12.5)

где K0 — коэффициент усиления ГУН; f(t) — импульсная характе-
ристика контурного фильтра; * — обозначение операции свертки.

Выражение (12.5) представляет собой линеаризованное 
уравнение контура ФАПЧ и при надлежащем выборе значений K0 
и f(t) имеет тенденцию к синхронизации фазы, т.е. вне зависимо-
сти от начальных условий разность фаз между входным сигналом 
и выходом ГУН будет снижаться.

Передаточная функция замкнутого контура ФАПЧ.
Рассмотрим преобразование Фурье от выражения (12.5).

i K Fω ω ω ω ωΘ Θ Θ ( ) = ( ) − ( )



 ( )0 ,

где Θ Θ Θ ω ω ω θ ω ω( )↔ ( ) ( )↔ ( ) ( )↔ ( ) ↔; ; ;   t F f t i d
dt

 — ду-

альные Фурье-образы

Θ
Θ

 ω
ω

ω
ω ω

ω
( )
( )

=
( )

+ ( )
= ( )K F

i K F
H0

0

. 	  (12.6)

Порядок контура ФАПЧ определяется старшим порядком iω 
в знаменателе H(ω). Этот порядок всегда на единицу больше по-
рядка контурного фильтра F(ω).
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Для Фурье-образа рассогласования по фазе из выражения 
(12.6) получаем:

E e t H

i
i K F

ω ω ω ω ω

ω ω
ω ω

( ) = ℑ ( ){ } = ( ) − ( ) = − ( )  ( ) =

=
( )

+ ( )

Θ Θ Θ

Θ

 1

0

. 	  (12.7)

Из выражения (12.7) можно сделать вывод о том, что чем уже 
эффективная полоса H(ω), тем хуже способность контура к отсле-
живанию фазы поступающего сигнала Θ(ω). Однако чем шире эф-
фективная полоса H(ω), тем больше уровень шума, поступающего 
на вход контура. Следовательно, при проектировании контура дол-
жен достигаться определенный баланс между параметрами, связан-
ными с шумом и желаемой реакцией на изменение входной фазы.

Установившаяся ошибка — это остаточная ошибка после за-
вершения всех переходных процессов, поэтому данная ошибка 
определяет, насколько контур способен справиться с различными 
типами изменений на входе.

Используя результаты теоремы об окончательном значении 
получим:

lim lim lim .t i ie t E
i
i K F→∞ → →( ) = ( ) = ( ) ( )
+ ( )ω ωω
ω ω

ω ω0 0

2

0

Θ
 	  (12.8)

Рассмотрим отклик контура, находящегося в стационарном 
состоянии, на скачок фазы на входе контура. Предположим, что 
изначально контур ФАПЧ синхронизирован по фазе с входным 
сигналом, а скачок фазы вывел его из этого состояния. Фурье-об-
раз скачка фазы равен 

Θ ∆
∆

ω ϕ
ϕ
ω

( ) = ℑ ( ){ } =u t
i

, 	  (12.9)

где Δφ — величина скачка, 

( ) ( )
1; для 0
0; для 0

t

u t d
−∞

…>
= = δ τ τ …<

∫
…
…

 — единичная ступенчатая 

функция.
Из формул (12.8) и (12.9) получаем:

lim limt ie t i
i K F→∞ →( ) =
+ ( )

=ω

ω ϕ
ω ω0

0

0∆  в предположении, что 

F(0) ≠ 0.
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Таким образом, при любом скачке фазы, произошедшем на 
входе, контур со временем синхронизируется, если характери-
стика контурного фильтра имеет ненулевую постоянную состав-
ляющую.

Рассмотрим отклик контура, находящегося в стационарном 
состоянии, на скачок частоты на входе. Посредством скачка ча-
стоты можно аппроксимировать последствия доплеровского 
смещения частоты входного сигнала вследствие относительно-
го движения передатчика и приемника. Поскольку фаза являет-
ся интегралом частоты, при постоянном сдвиге входной частоты 
входная фаза (как функция времени) будет меняться линейно. 
Фурье-образ фазовой характеристики — это Фурье-образ инте-
грала частотной характеристики. Поскольку частотная характе-
ристика  — это ступенчатая функция, а образ интеграла — это 
образ подинтегрального выражения, деленного на параметр iω, 
можно записать

Θ
∆

ω
ω

ω
( ) =

( )i 2 . 	  (12.10)

Подстановка уравнения (12.10) в уравнение (12.8) дает:

lim lim .t ie t
i K F K F→∞ →( ) =
+ ( )

=
( )ω

ω
ω ω

ω
0

0 0 0
∆ ∆ 	  (12.11)

В данном случае стационарный результат зависит не только 
от ненулевой постоянной составляющей, но и от других свойств 
контурного фильтра. Если фильтр является «всепропускающим» 
(широкополосным с полосой, равной бесконечности), то

Fap ω( ) =1. 	  (12.12)

Если фильтр является фильтром нижних частот, то 

F
ilp ω
ω

ω ω
( ) =

+
1

1

. 	  (12.13)

Если фильтр является стабилизирующим, то 

F i
iu ω

ω
ω

ω ω
ω ω

( ) = +
+

1

2

2

1

. 	  (12.14)

Подстановка любого из значений (12.12), (12.13) или (12.14) 
в (12.11) дает результат, что контур отследит изменение входной 
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фазы с установившейся ошибкой, величина которой зависит от 
члена K0 и величины скачка частоты:

lim .t e t
K→∞ ( ) = ∆ω

0

 	  (12.15)

Стационарная ошибка, называемая ошибкой по скорости, 
будет существовать вне зависимости от порядка фильтра, если 
только знаменатель передаточной функции фильтра F(ω) не бу-
дет содержать iω в виде множителя, что равносильно наличию 
идеального интегратора в контурном фильтре (его можно доста-
точно хорошо аппроксимировать цифровым образом). Следова-
тельно, если структура системы требует отслеживания доплеров-
ского смещения при нулевой стационарной ошибке, контурный 
фильтр должен быть близок к идеальному интегратору. Следует 
отметить, что даже при ненулевой ошибке по скорости частота 
по-прежнему отслеживается: существуют системы, где стремле-
ние к нулевой фазовой ошибке не важно (некогерентные схемы).

Рассмотрим отклик контура, находящегося в стационарном 
состоянии на линейное (по времени) изменение частоты на вхо-
де. Данная ситуация соответствует ступенчатому изменению про-
изводной по времени от входной частоты. Это может, например, 
аппроксимировать изменение скорости доплеровского смещения, 
что позволило бы смоделировать ускорение относительного дви-
жения передатчика и приемника. Фурье-образ фазовой характе-
ристики при этом:

Θ
∆

ω
ω

ω
( ) = ′

( )i 3 . 	  (12.16)

Здесь ω′ — скорость изменения частоты.
В данном случае использование уравнения (12.8) дает следу-

ющий результат:

lim lim .t ie t i
i K F i K F→∞ →( ) =

′

+ ( )
=

( )ω

ω
ω

ω ω
ω

ω ω0
0 0

∆
∆ 	  (12.17)

Если контур имеет ненулевую ошибку по скорости (т.е. пра-
вая часть уравнения (12.11) не равна нулю), стационарная фазовая 
ошибка становится неограниченной вследствие линейного изме-
нения частоты. Это означает, что контур ФАПЧ с  контурными 
фильтрами, характеристики которых описываются уравнениями 
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(12.12)—(12.14) не сможет отследить линейное изменение часто-
ты. Чтобы все-таки отследить это изменение, знаменатель пере-
даточной функции контурного фильтра должен в качестве множи-
теля иметь iω. Контурный фильтр с передаточной функцией вида 

F
N
i D

ω
ω

ω ω
( ) = ( )

( )
 позволит контуру ФАПЧ отследить линейное из-

менение частоты с постоянным рассогласованием по фазе. Для 
отслеживания сигнала с линейно меняющимся доплеровским 
сдвигом (постоянным относительным ускорением) приемник 
должен содержать контур ФАПЧ второго или более высокого по-
рядка. Для отслеживания линейного изменения частоты с нуле-
вым рассогласованием по фазе потребуется контурный фильтр 
с  передаточной функцией, имеющей в знаменателе множитель 

(iω)2: F
N
i D

ω
ω

ω ω
( ) = ( )

( ) ( )2 .  Из этого следует, что контур ФАПЧ 

должен быть третьего или более высокого порядка. Во всех слу-
чаях синхронизация частоты получается с помощью контура на 
один порядок ниже, чем необходимо для синхронизации фазы. На 
практике подавляющее большинство контуров ФАПЧ имеет вто-
рой порядок. Это объясняется тем, что контур второго порядка 
можно спроектировать безусловно устойчивым. Никакие вход-
ные условия не приведут к тому, что контур будет реагировать на 
изменения входа в ненадлежащем направлении. Контуры третье-
го порядка можно спроектировать только условно устойчивыми. 
Если вследствие динамики сигнала потребуются контуры третье-
го или более высоких порядков, то вместо этого используется не-
когерентная демодуляция.

Разомкнутые символьные синхронизаторы иногда также на-
зываются нелинейными синхронизаторами на фильтрах. Син-
хронизаторы этого класса генерируют частотный компонент со 
скоростью передачи символов, пропуская поступающий узкопо-
лосный сигнал через последовательность фильтра и нелинейного 
устройства (рисунок 12.2).

Поступающий сигнал фильтруется с использованием согла-
сованного фильтра. Выход этого фильтра — автокорреляционная 
функция исходного сигнала. Затем полученная последователь-
ность спрямляется с помощью нелинейности четного порядка. По-
лученный сигнал будет содержать пики положительной амплиту-
ды, которые с точностью до временной задержки, соответствуют 
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переходам входных символов через нуль. Последовательность 
описанных процессов изображена на рисунке 12.3.

Таким образом, сигнал с выхода четного устройства будет со-
держать Фурье-компонент на собственной частоте тактового ге-
нератора. Эта частотная составляющая изолируется от остальных 
гармоник с помощью полосового фильтра и ей придается форма 
посредством насыщающего усилителя с передаточной функцией 
вида 

1;  для  0
sgn .

1;  для других  
x

x
x

… >
= − … …

 	  (12.18)

С этапами обработки сигналов, изображенными на рисунке 12.2, 
связана аппаратная задержка, однако если для данного полосо-
вого фильтра принятое отношение сигнал-шум велико, этот ме-
тод приведет к точной побитовой синхронизации. Основным 
недостатком разомкнутых символьных синхронизаторов являет-
ся наличие неустранимой ошибки сопровождения с ненулевым 
средним.

Среди наиболее популярных замкнутых символьных син-
хронизаторов можно выделить синхронизатор с опережающим 
и запаздывающим стробированием, схема которого приведена на 
рисунке 12.4.

Его работа заключается в выполнении двух отдельных инте-
грирований энергии входного сигнала по двум различным проме-
жуткам символьного интервала длительностью от нуля до (T – d) 
секунд и от d до Т секунд (рисунок 12.5).

Рис. 12.2. Схема разомкнутого символьного синхронизатора.

Рис. 12.3. Иллюстрация процессов,  
происходящих в разомкнутом символьном синхронизаторе.
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При запаздывающем интегрировании энергия накапливается 
за интервал времени (T – d), опережающее интегрирование нака-
пливает энергию за время [(T – d) – 2Δ], где Δ — часть интервала 
опережающего интегрирования, приходящаяся на предыдущий 

Рис. 12.4. Синхронизатор с опережающим и запаздывающим стробированием.

Рис. 12.5. Символьная синхронизация:  
а) точная синхронизация приемника; б) синхронизация с опережением.
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интервал передачи бита. Следовательно, для этого случая сигнал 
рассогласования будет равен e = –2Δ, что приведет к снижению 
входного напряжения ГУН на рисунке 12.4 и снижению выход-
ной частоты ГУН.

В приведенном примере на рисунке 12.5 интегрирование 
охватывает примерно 3/4 периода передачи символа. В действи-
тельности эта величина может быть от половины до практически 
всего периода передачи символа, но не меньше половины. Ком-
промисс достигается между объемом проинтегрированного шума 
и интерференцией в стробе, с одной стороны, и длительностью 
сигнала, с другой.

Недостатки замкнутого символьного синхронизатора:
1.	 Предполагается, что до и после рассматриваемого симво-

ла происходит изменение состояния. Если переходов через нуль 
нет, то опережающее и запаздывающее интегрирование приведет 
к одинаковым результатам. То есть, если нет изменения инфор-
мационного состояния, сигнал рассогласования не генерируется.

2.	 Создать два абсолютно идентичных интегратора невоз-
можно, поэтому возможен уход синхронизации при наличии про-
должительных последовательностей одинаковых информацион-
ных символов

Синхронизация в системах с расширенным спектром сигнала.
Процесс синхронизации в системах, использующих сигналы 

с расширенным спектром, происходит в два этапа: грубая (перво-
начальная) синхронизация и сопровождение. 

Рассмотрим процесс первоначальной синхронизации в си-
стемах расширенного спектра сигнала с использованием метода 
параллельного поиска (рисунки 12.6 и 12.7). В схеме рис.  12.6 
сгенерированный приемником код g(t) передается с задержками, 
которые вводятся через половину периода передачи элементарно-
го сигнала Tc

2
.  Если неопределенность во времени между полу-

ченным сигналом и локальным кодом равна времени передачи Nc 
элементарных сигналов, а полный параллельный поиск в области 
временной неопределенности должен быть произведен в течение 
одного непрерывного временного интервала, то используется 2Nc 
корреляторов. Все корреляторы одновременно изучают последо-
вательность из λ элементарных сигналов, после чего сравнивают-
ся выходы всех корреляторов. Выбирается код, соответствующий 
коррелятору с максимальным выходом.
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Рис. 12.6. Первоначальная синхронизация в системе DSSS  
методом параллельного поиска.

Рис. 12.7. Получение синхронизации для системы  
с перестройкой частоты методом параллельного поиска.
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На рис. 12.7 приводится схема синхронизации системы связи 
с перестройкой частоты. Предположим, что в качестве шаблона 
синхронизации (без модуляции данных) используется последова-
тельность из N частот, являющаяся частью последовательности 
перестройки частоты. Для первичной обработки полученного 
сигнала применяется N некогерентных согласованных фильтров, 
каждый из которых состоит из смесителя частот, полосового 
фильтра и квадратичного детектора огибающей (последователь-
но соединенного детектора огибающей и квадратичного устрой-
ства). Если процесс перестройки частоты можно описать после-
довательностью f1, f2, ..., fN, времена задержки фильтров подби-
раются таким образом, что при появлении искомой серии частот 
система дает выходной сигнал значительной мощности, который 
и указывает на обнаружение нужной последовательности. Про-
цесс синхронизации может выполняться довольно быстро, по-
скольку все возможные отклонения кода анализируются одно-
временно. Следует отметить, что наличие на рис. 12.7 полосовых 
фильтров указывает, что частоты локального генератора f1, f2, ..., 
fN выбраны таким образом, чтобы их отклонение от ожидаемой 
частоты сигнала было равно определенной промежуточной ча-
стоте (intermediate frequency — IF). Та же система может быть ре-
ализована так, что частоты, полученные генератором приемника, 
будут выбираться без сдвига. Тогда на выходе смесителей будут 
образовываться узкополосные сигналы. В этом случае фильтры 
должны быть фильтрами нижних частот (low-pass filter — LPF). 
В процессе смешивания обычно получается комплексный сигнал, 
состоящий из синфазного и квадратурного компонентов.

Поскольку число корреляторов или согласованных филь-
тров, необходимых для полного выполнения процесса параллель-
ного обнаружения может быть чрезвычайно большим, указанный 
метод на практике не применяется. Вместо схем, изображенных 
на рисунках 12.6 и 12.7 может быть использован единичный кор-
релятор или согласованный фильтр, производящий последова-
тельный поиск до достижения синхронизации. Компромисс меж-
ду методами параллельного и последовательного поиска — это 
компромисс между сложной технической реализацией с быстрой 
синхронизацией и прострой технической реализацией с большим 
временем синхронизации.

Схема использования еще одного метода поиска, быстрой 
синхронизации путем последовательной оценки приводится 
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на  рисунке 12.8. Система вводит свою лучшую оценку первых 
n элементов полученного сигнала в n разрядов генератора псев-
дослучайной последовательности [19].

Заполненный регистр определяет начальное состояние ге-
нератора. Одним из свойств случайной последовательности яв-
ляется то, что каждое последующее состояние разрядов зависит 
только от предыдущего. Следовательно, если оценка первых n 
элементарных сигналов выполнена верно, все последующие сиг-
налы генератора псевдослучайной последовательности будут 
правильными. Когда анализ первой последовательности элемен-
тарных сигналов закончен, переключатель устанавливается в по-
ложение «2». Если начальное состояние регистра было опреде-
лено верно, генератор приемника создает сигналы, идентичные 
принятым. Если выходной сигнал коррелятора после λTc превы-
шает заданный пороговый уровень, считается, что синхрони-
зация выполнена успешно. В противном случае переключатель 
возвращается в положение «1», данные регистра обновляются 
и вся последовательность операций повторяется. Если скорость 
синхронизации является главным преимуществом описанной си-
стемы, то ее основной недостаток — высокая чувствительность 
к помехам и интерферирующим сигналам, т.к. процесс оценки со-
стоит в поэлементной демодуляции по принципу жесткой оцен-
ки, что не позволяет воспользоваться помехоустойчивыми свой-
ствами псевдослучайного кода.

По окончании этапа грубой синхронизации начинается этап 
сопровождения. Когда известны частота и фаза несущей, то 

Рис. 12.8. Быстрая синхронизация путем последовательной оценки.
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используется когерентный контур сопровождения. Если из-за до-
плеровского эффекта нельзя определить точно частоту и фазу не-
сущей, используется некогерентный контур сопровождения. 

Кроме того, различают контуры постоянного сопровождения 
с задержкой и опережением, часто называемые контурами авто-
подстройки по задержке (dеlay-locked loop — DLL) и контуры со-
провождения с задержкой и опережением с разделением времени, 
часто именуемые контурами внесения искусственных флуктуа-
ций (tau-dither loop — TDL).

На рисунке 12.9 изображен контур DLL.
Сгенерированный контуром сопровождения кодовый сигнал 

сдвинут по отношению к полученному сигналу g(t) на время 

τ <
Tc
2

.  Сигнал обратной связи Y(τ) указывает ГУН увеличить или 

уменьшить частоту. Недостатком схемы DLL является то, что 
цепи опережения и запаздывания должны быть точно синхрони-
зированы, иначе Y(τ) будет сдвинут по фазе и его значение будет 
ненулевым при нулевой ошибке. Данная проблема решается с по-
мощью контура с разделением по времени, очевидным преиму-
ществом которого является наличие одного коррелятора. В таком 
контуре опережающий и запаздывающий корреляторы использу-
ются в разное время. При нормальной работе многих управляю-
щих контуров контрольный сигнал практически равен нулю. 

Рис. 12.9. Использование контура DLL  
для сопровождения сигнала в системе DSSS.
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С этим связан один из недостатков таких систем — нулевой сиг-
нал часто приводит к неуправляемости контура, особенно в слож-
ных контурах сопровождения, которые изменяют коэффициент 
усиления в зависимости от внешних условий. 

Для решения проблемы нулевого сигнала в контур вводится 
небольшая намеренная погрешность. Такие контуры называются 
контурами сопровождения с задержкой и опережением с разде-
лением времени, часто именуемые контурами внесения искус-
ственных флуктуаций (tau-dither loop — TDL). В результате вы-
ходной сигнал контура как бы «вибрирует» вокруг точного сиг-
нала. Обычное отклонение от нормы невелико, поэтому потери 
в производительности минимальны.

Вопросы к лекции 12
1.	 Какие виды синхронизации используются в системах связи?
2.	 Нарисуйте схему контура ФАПЧ и поясните ее работу.
3.	 Как связана эффективная полоса контура ФАПЧ со способ-

ностью контура отслеживать фазу поступившего сигнала? 
Каков должен быть компромисс при проектировании контура 
ФАПЧ?

4.	 Опишите возможные реакции контура ФАПЧ на скачок фазы, 
частоты и линейного изменения частоты поступающего сиг-
нала.

5.	 Какой порядок контура ФАПЧ требуется для синхронизации 
с  сигналом по частоте по сравнению с синхронизацией по 
фазе?

6.	 Во всех случаях синхронизация частоты получается с помо-
щью контура на один порядок ниже, чем необходимо для син-
хронизации фазы.

7.	 Почему на практике используются контуры ФАПЧ второго 
порядка и что предпринимается, если вследствие динамики 
сигнала для синхронизации передатчика и приемника нужны 
контуры ФАПЧ более высоких порядков?

8.	 Нарисуйте схему разомкнутого символьного синхронизатора 
и опишите принцип его работы и недостаток схемы.

9.	 Нарисуйте схему замкнутого символьного синхронизатора и 
опишите принцип его работы.

10.	Назовите недостатки замкнутых символьных синхрониза
торов.



11.	Нарисуйте схемы первоначальной синхронизации методом 
параллельного поиска в системах, использующих сигнал 
с расширенным спектром, и поясните принцип синхрониза-
ции в них.

12.	Нарисуйте схему быстрой синхронизации путем последова-
тельной оценки и поясните ее работу.

13.	Нарисуйте схему синхронизации сопровождения DLL и по-
ясните ее работу. Как решается при сопровождении проблема 
нулевого сигнала.
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Лекция 13.  
Канальное кодирование

Канальное кодирование представляет собой класс преобра-
зований сигнала, выполняемых для повышения качества связи. 
Тему канального кодирования можно условно разделить на две 
части: кодирование сигнала и структурированные последователь-
ности. Кодирование сигнала означает преобразование сигнала 
в  некий «улучшенный» сигнал, позволяющий сделать процесс 
обнаружения менее подверженным ошибкам. Метод структури-
рованных последовательностей — это преобразование последо-
вательности данных в новую, обладающую структурной избы-
точностью. Избыточные биты служат для определения и исправ-
ления ошибок.

Кодирование сигнала. Процедура кодирования состоит 
в  преобразовании набора сигналов в усовершенствованный на-
бор. Наиболее популярными из таких кодов являются ортогональ-
ные и биортогональные коды. Взаимная корреляция между двумя 
сигналами является мерой расстояния между двумя векторами 
сигналов в сигнальном пространстве. Набор сигналов {Si(t)} по-
следовательности битов состоит из ортогональных сигналов тог-
да и только тогда, когда для коэффициента взаимной корреляции 
двух последовательностей бит выполняется равенство:

( ) ( )количество совпавших цифр количество несовпавших цифр

общее количество цифр в последовательности

1;  
.

0;  

ijz

i j
i j

−
= =

=
=  ≠

 	  (13.1)

Набор однобитовых данных можно преобразовать с помо-
щью ортогональных кодовых слов, состоящих из двух разрядов 
каждое, которые описываются строками показанной ниже матри-
цы Н1.

Набор данных 	  Набор ортогональных кодовых слов
	 0 
	 1

Проверка ортогональности набора производится с помо-
щью уравнения (13.1). Для кодирования двухбитовых данных 
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вышеупомянутый набор нужно расширить по горизонтали и вер-
тикали, что дает матрицу Н2.

Набор данных 	  Набор ортогональных кодовых слов

	

0 0
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1 0
1 1

;
;

;
;
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Вообще для набора k-битовых данных из матрицы Hk–1 мож-

но построить набор кодовых слов Hk размерностью 2k × 2k, кото-
рый называется матрицей Адамара.
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. 	  (13.2)

Каждая пара слов в каждом наборе кодовых слов H1; H2; 
H3; …; Hk содержит одинаковое количество совпадающих и не-
совпадающих разрядов, поэтому в соответствии с уравнени-
ем (13.1), каждый из этих наборов ортогонален.

Биортогональный набор сигналов, состоящий из М кодовых 
слов, получается из ортогонального набора, состоящего из M/2 
сигналов путем дополнения последнего сопряженными значени-
ями каждого сигнала.
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Например, набор двухбитовых данных можно преобразовать 
в биортогональный набор кодовых слов следующим образом:

Набор данных 	  Набор ортогональных кодовых слов
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

















;
;

;
;

.



163

В действительности биортогональный набор состоит из двух 
ортогональных кодов, таких, что для каждого кодового слова 
в одном наборе имеется антиподное ему слово в другом. Биор-
тогональный набор состоит из комбинации ортогональных и ан-
типодных сигналов. Если использовать коэффициенты взаимной 
корреляции, то биортогональные коды можно представить следу-
ющим образом:

z

i j

i j i j M

i j i j M

ij =

=

− ≠ − =

≠ − ≠















1

1
2

0
2

;

; ,

; ,

.

 

  

  

 	  (13.4)

Преимуществом биортогональных кодов перед ортогональ-
ными является то, что при передаче аналогичной информации 
размер кодового слова биортогональных кодов вдвое меньше ко-
дового слова ортогональных кодов. Следовательно, при исполь-
зовании биортогональных кодов требуется вдвое меньшая полоса 
пропускания. Кроме того, поскольку антиподные векторы имеют 
лучшие пространственные характеристики, чем ортогональные, 
биортогональные коды снижают вероятность битовой ошибки по 
сравнению с ортогональными кодами.

Код, получаемый из ортогонального путем удаления первого 
разряда каждого кодового слова, называется трансортогональным 
или симплексным кодом. Такой код описывается коэффициентом 
взаимной корреляции:

z
i j

M
i jij =

=
−
−

≠







1
1

1

;

;
.

 

 
 	  (13.5)

Сравнивая достоверность передачи ортогонального, биорто-
гонального и симплексного кодов, можно сказать, что симплекс-
ный код имеет наименьшее требуемое битовое отношение сиг-
нал/шум Eb/N0 для получения требуемой вероятности символь-
ной ошибки. При больших значениях М все три схемы очень 
похожи между собой в смысле достоверности передачи. При этом 
биортогональное кодирование по сравнению с другими метода-
ми требует лишь половины полосы пропускания. В то же время 
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для каждого из этих методов требования к полосе пропускания 
и сложность системы экспоненциально растут с увеличением М, 
поэтому подобные схемы кодирования годятся лишь тогда, когда 
доступна значительная полоса пропускания. При наборе ортого-
нальных кодов, включающем M = 2k сигналов, требуемая ширина 
полосы пропускания в M/k раз больше необходимой для передачи 
некодированного сигнала.

Структурированные последовательности представляют 
собой методы введения в исходные данные избыточности таким 
образом, что это позволяет обнаруживать и исправлять ошибки. 
Структурированные последовательности делятся на три подкате-
гории: блочные, сверточные и турбокоды.

При образовании блочных кодов исходные данные делятся 
на блоки из k бит. В процессе кодирования каждый k-битовый 
блок данных преобразуется в больший блок из n бит, который на-
зывается канальным символом. К каждому блоку данных таким 
образом кодирующее устройство добавляет (n – k) бит, которые 
называют избыточными битами, битами четности или контроль-
ными битами. Отношение числа избыточных бит к числу инфор-

мационных бит n k
k
−  называется избыточностью кода, отноше-

ние числа бит данных к общему числу бит k/n называется степе-
нью кодирования.

Коды с контролем четности для обнаружения и исправ-
ления ошибок используют линейные суммы информационных 
битов. Код с одним контрольным битом — одномерный — это 
прибавление к блоку информационных битов одного контроль-
ного бита. Этот бит (бит четности) может быть равен нулю или 
единице, причем его значение выбирается так, чтобы сумма всех 
битов в кодовом слове была четной или нечетной. В операции 
суммирования используется арифметика по модулю 2 (операция 
исключающего ИЛИ). Если бит четности выбирается так, что 
результат четный, то говорят, что схема имеет положительную 
четность. Если при добавлении бита четности результирующий 
блок данных является нечетным, то говорят, что он имеет отри-
цательную четность.

На рисунке 13.1 показана последовательная передача данных 
(первым является крайний справа бит). К каждому блоку добав-
ляется один бит четности (крайний слева бит в каждом блоке) 
дающий положительную четность.
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В приемном устройстве производится декодирование, за-
ключающееся в проверке, дают ли нуль суммы принятых битов 
кодового слова по модулю 2 (положительная четность). Если по-
лученный результат равен 1, то кодовое слово содержит ошибки. 
Декодер не может исправить эту ошибку, он может ее только 
обнаружить.

Прямоугольный код — двумерный, называемый также ком-
позиционным, можно представить в виде параллельной структу-
ры кода, изображенной на рисунке 13.2. При образовании дву-
мерного кода с контролем четности вначале из битов сообщения 
строятся прямоугольники, состоящие из М строк и N столбцов. 
Затем к каждой строке и каждому столбцу прибавляется бит чет-
ности, что в результате дает матрицу размером (M + 1) × (N + 1). 
Степень кодирования прямоугольного кода можно записать как

k
n

MN
M N

=
+( ) +( )1 1

. 	  (13.6)

Рис. 13.1. Проверка четности для последовательной структуры кода.

Рис. 13.2. Проверка отрицательной четности для параллельной структуры кода.
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Прямоугольный код может исправить любую единичную 
ошибку, поскольку расположение такой ошибки однозначно 
определяется пересечением строки и столбца, в которых была 
нарушена четность. Исправление ошибки обусловлено наличием 
только двух значений сигнала «0» и «1». Если на месте обнару-
женной ошибки стоит «0», он исправляется на «1» и, аналогично, 
если на месте обнаруженной ошибки находится «1», для исправ-
ления она заменяется на «0».

Сверточные коды описываются тремя числами n, k, K. Дли-
на n кодового слова является не только функцией входного сооб-
щения длиной k, но и функцией кодового ограничения K (число 
разрядов в регистре сдвига — см. рисунок 13.3).

Схема, изображенная на рисунке 13.3 дает в каждый момент 
времени на выходе кодовую последовательность Ui, состоящую 
из k бит ui, значение которых вычисляются как линейная функ-
ция входных битов. Слово «сверточный» отражает от факт, что 
данные на выходе генерируются с помощью линейного сложения 
(т.е. «свертки») смещенных во времени импульсов последова-
тельности на входе с импульсной характеристикой кодера (запол-
нения регистров предыдущими битами).

Рассмотрим сверточный кодер со степенью кодирования 
(иногда этот параметр называется скоростью передачи кода, т.к. 

Рис. 13.3. Схема устройства сверточного кодирования [20].
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описывает, в какое число раз увеличивается скорость передачи 
бит на выходе по сравнению со входом) ½ и величиной кодового 
ограничения K = 3, изображенный на рисунке 13.4. В кодере мо-
жет возникнуть ограниченное число состояний. Под состояни-
ем в общем смысле понимается наименьшее количество инфор-
мации, на основе которой вместе с текущими входными данными 
можно определить данные на выходе системы. Для сверточного 
кодера со степенью кодирования 1/n состояние представляет-
ся содержимым K-1 крайних правых разрядов кодера и поэтому 
можно сказать, что будущие состояния ограничиваются прошлы-
ми состояниями.

Одним из способов представления простых кодирую-
щих устройств является диаграмма состояний (рисунок 13.5). 

Рис. 13.4. Сверточный кодер со степенью кодирования ½  
и величиной кодового ограничения K = 3.

Рис. 13.5. Диаграмма состояний кодера со степенью кодирования ½ и K = 3.
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Состояния, показанные в рамках диаграммы, представляют собой 
возможное содержимое K-1 крайне правых разрядов регистра, а 
пути между состояниями — ответвляющиеся слова на выходе, 
являющиеся результатом переходов между такими состояниями. 
Существует всего два исходящих из каждого состояния перехо-
да, и два входящих соответствующие двум возможным входным 
битам. И главное то, что за один переход невозможно перейти 
из данного состояния в любое произвольное. Это означает, что 
сверточный кодер принадлежит классу устройств, известных 
как конечный автомат (finite-state machine). Это общее назва-
ние дано системам, обладающим памятью о прошедших сигна-
лах. Прилагательное «конечный» показывает, что существует 
ограниченное число состояний, которое может возникнуть в си-
стеме. Конечное число состояний кодера создает предпосылки 
обнаружения и исправления ошибок.

Несмотря на то, что диаграммы состояний полностью опи-
сывают кодер, их нельзя использовать для легкого отслеживания 
переходов кодера в зависимости от времени. Древовидная диа-
грамма (рисунок 13.6) прибавляет к диаграмме состояния вре-
менное измерение. В каждый последующий момент прохожде-
ния входящего бита процедура кодирования может быть описана 
с  помощью перемещения по диаграмме слева направо, причем 
каждая ветвь дерева описывает ответвленное слово на выходе. 
Узлы решетки представляют собой состояния кодера, сплошная 
линия обозначает выходные данные, генерируемые входным ну-
левым битом, а пунктирная — выходные данные, генерируемые 
входным единичным битом. Фиксированная структура древовид-
ной диаграммы реализуется после достижения глубины К. С это-
го момента в каждое состояние можно войти из любого из двух 
предыдущих состояний. Их каждого состояния можно также пе-
рейти в одно из двух состояний. Над каждой ветвью написано 
число, представляющее собой кодовое расстояние Хэмминга (ме-
трику) — количество совпадающих цифр в символе сообщения и 
выходном символе кодера. Эти пометки на ветвях решетки нака-
пливаются декодером в процессе.

Чтобы пометить ветви декодера подходящей метрикой рас-
стояния Хэмминга, рассмотрим диаграмму состояний кодера. 
Переход между состояниями 00 → 00 порождает на выходе от-
ветвляющееся слово 00, однако получено 11. Следовательно, на 
решетке декодера помечаем переход между состояниями 00 → 00 
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расстоянием Хэмминга между ними, а именно 2. Глядя вновь на 
диаграмму состояний, видим, что переход между состояниями 
00 → 10 порождает ответвляющееся слово 11 (см. рис. 13.5), точ-
но соответствующее полученному в момент времени t1 кодовому 
символу. Следовательно, переход на решетке декодера между со-
стояниями 00 → 10 помечаем расстоянием Хэмминга 0.

В итоге метрика входящих в решетку декодера ветвей опи-
сывает разницу между тем, что было получено и тем, что «могло 
быть» получено, имея ответвленные слова, связанные с теми вет-
вями, с которых они были переданы.

Смысл декодирования Витерби (декодирования по принципу 
максимального правдоподобия) заключается в том, что если лю-
бые два пути сливаются в одном состоянии, то при поиске опти-
мального пути один из них всегда можно исключить. Например, 

Рис. 13.6. Решетчатая диаграмма кодера (степень кодирования ½, К = 3).
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на рисунке 13.7 показано два пути, сливающихся в момент време-
ни t5 в состоянии 00.

Декодирование Витерби состоит в вычислении метрики 
двух путей, входящих в каждое состояние, и исключении одного 
из них. Метрика выжившего пути обозначается как метрика для 
этого состояния в этот момент времени. «Выжившим» будет путь 
с  наименьшей метрикой (в данном случае путь с метрикой  1). 
Если метрики имеют одинаковое значение, «выживший» путь 
выбирается произвольно.

Решетчатое кодирование (Trellis code modulation — TCM) 
применяется в системах, где улучшения качества связи с помо-
щью обыкновенного кодирования невозможно добиться из-за 
ограничений по полосе пропускания (узкополосные каналы). 
Принцип решетчатого кодирования сочетает в себе присвоение 
сигналов битам (модуляция) по критерию лучших или худших 
пространственных характеристик (кодирование). В этом случае 
наиболее уязвимым для помех входным сигналам присваивают-
ся модулирующие сигналы, имеющие лучшие пространственные 
характеристики, а наименее уязвимым — худшие с точки зрения 
пространственных характеристик модулирующие сигналы. Рабо-
ту решетчатого кодера можно представить в виде диаграммы со-
стояний сверточного кодера, в котором переходы в решетке поме-
чаются модулирующими сигналами.

Пространство сигналов расширяется путем добавления 
к информационным битам вспомогательных, которые образуют-
ся благодаря сверточному кодированию части информационных 
бит. Если, к примеру, информационные биты разбиты на груп-
пы по 4  бита (всего возможно 16 различных комбинаций), то 
добавление пятого треллис-бита приведет к расширению числа 

Рис. 13.7. Метрики пути для двух сливающихся путей.
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возможных комбинаций информационных бит, равному 32. Но 
при этом часть комбинаций, имеющих наихудшие простран-
ственные характеристики в смысле вероятности ошибки объ-
являются запрещенными. Расширенная таким образом группа 
подвергается многопозиционной амплитудно-фазовой модуля-
ции. На принимающей стороне осуществляется декодирование 
принятого сигнала по алгоритму Витерби. Если принимаемые 
последовательности являются разрешенными, то считается, что 
передача происходит без ошибок и треллис бит просто удаляет-
ся. Если среди принимаемых последовательностей встречаются 
запрещенные, то при помощи алгоритма декодирования декодер 
Витерби находит наиболее подходящую разрешенную последова-
тельность, исправляя таким образом ошибки передачи.

Смысл решетчатого кодирования — ценой сравнительно не-
большой избыточности повысить помехоустойчивость передачи. 
Использование треллис кодирования позволяет, главным обра-
зом, защитить от перепутывания именно соседние в сигнальном 
пространстве точки, которые более всего подвержены возможно-
сти «перепутаться» под действием помех.

Символ сообщения состоит из нескольких бит. Поэтому 
в  символьной ошибке может содержаться несколько битовых 
ошибок, поэтому символьная ошибка, как правило, больше би-
товой ошибки РЕ > РB. При передаче в модуляции MPSK каждый 
символ не является равноудаленным от всех остальных. На ри-
сунке 13.8 а показано восьмеричное пространство решений, где 
области решений обозначены 8-ричными символами в двоичной 

Рис. 13.8. Области решения в сигнальном пространстве MPSK:  
а) в бинарной кодировке; б) в кодировке Грея.
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записи. При передаче символа (011) и появлении в нем ошибки 
наиболее вероятными являются ближайшие соседние символы, 
(010) и (100). Вероятность превращения символа (011) вследствие 
ошибки в символ (111) относительно мала. Если биты распреде-
ляются по символам согласно двоичной последовательности, по-
казанной на рисунке 13.8 а, то некоторые символьные ошибки 
всегда будут давать две (или более) битовые ошибки, даже при 
значительном отношении сигнал/шум.

Для неортогональных схем, таких как MPSK, часто исполь-
зуется код преобразования бинарных символов в М-арные, такие, 
что двоичные последовательности, соответствующие соседним 
символам (сдвигам фаз), отличаются единственной битовой по-
зицией, таким образом, при появлении ошибки в М-арном сим-
воле высока вероятность того, что ошибочным является только 
один из k прибывших битов. Кодом, обеспечивающим подобное 
свойство, является код Грея. Код Грея — это простое переприсво-
ение, при применении которого можно утверждать, что символь-
ная ошибка равна битовой РЕ ≈ РB.

Большинство кодов коррекции ошибок создавались для кана-
лов связи без памяти. Это значит, что данные коды противостоят 
случайным независимым ошибкам. Канал с памятью — это такой 
канал, в котором проявляется взаимная зависимость ухудшений 
передачи сигнала по отдельным лучам. Канал, в котором проявля-
ется замирание вследствие многолучевого распространения, когда 
сигнал поступает на приемник по двум и более путям различной 
длины — есть пример канала с памятью. Следствием является раз-
личная фаза сигналов, и в итоге суммарный сигнал оказывается 
искаженным. Ухудшения сигнала коррелируют во времени и в ре-
зультате дают статистическую взаимную зависимость успешно пе-
реданных символов. Иными словами, искажения вызывают ошиб-
ки, имеющие вид пакетов, а не отдельных изолированных ошибок.

Если канал имеет память, то ошибки не являются независи-
мыми, одиночными и случайно распределенными. Большинство 
блочных и сверточных кодов разрабатывается для борьбы с неза-
висимыми одиночными и случайно распределенными ошибками. 
Влияние канала с памятью на кодированный таким образом сиг-
нал приведет к ухудшению достоверности передачи. 

Существуют схемы для кодирования каналов с памятью, но 
наибольшую проблему в этом кодировании представляет расчет 
точных моделей сильно нестационарных статистик таких каналов.
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Подход, при котором требуется только знать объем памяти 
канала, а не его точное статистическое описание, использует вре-
менное разнесение (чередование битов). Чередование битов ко-
дированного сообщения перед передачей и обратная операция по-
сле приема приводят к рассеиванию пакета ошибок во времени: 
таким образом они становятся для декодера случайно распреде-
ленными. Поскольку в реальной ситуации память канала умень-
шается с временным разделением, идея, лежащая в основе метода 
чередования битов, заключается в разнесении символов кодовых 
слов во времени. Получаемые промежутки времени точно так же 
заполняются символами других кодовых слов. Разнесение симво-
лов во времени эффективно превращает канал с памятью в канал 
без памяти и, следовательно, позволяет использовать коды с кор-
рекцией случайных ошибок в канале с импульсными помехами.

Устройство чередования (interleaver) смешивает кодовые 
символы в промежутке нескольких длин блоков (для блочных ко-
дов) или нескольких длин кодового ограничения (для сверточных 
кодов). Требуемый промежуток определяется длительностью па-
кета. Подробности структуры битового перераспределения долж-
ны быть известны приемнику, чтобы иметь возможность выпол-
нить восстановление порядка битов перед декодированием.

На рисунке 13.9 а показаны кодовые слова, еще не подвер-
гнутые чередованию, от A до G. Каждое кодовое слово состоит 
из семи символов. Пусть наш код может исправлять однобитовые 
ошибки в любой 7-символьной последовательности. Если проме-
жуток памяти канала равен длительности одного кодового сло-
ва, такой пакет, длительностью в 7 символов, может уничтожить 
информацию в одном или в двух кодовых словах. Допустим, что 
на передающей стороне кодовые символы перемешиваются, как 

Рис. 13.9. Пример процедуры чередования битов: а) исходные кодовые слова, 
содержащие семь кодовых символов; б) полученные кодовые символы.



показано на рисунке 13.9 б. Каждый кодовый символ каждого ко-
дового слова отделяется от своего соседа на расстояние в  семь 
символьных периодов. Как можно видеть на рисунке 13.9 б по-
следовательные канальные пакеты шума попадают на семь сим-
вольных промежутков, влияя на один кодовых символ каждого из 
семи исходных кодовых слов. Во время приема в потоке восста-
навливается вначале исходный поток битов, так что он становит-
ся похож на исходную кодовую последовательность, изображен-
ную на рисунке 13.9 а. Затем поток декодируется. Поскольку в ка-
ждом кодовом слове возможно исправление одиночной ошибки, 
импульсная помеха не оказывает никакого влияния на конечную 
последовательность.

Вопросы к лекции 13
1.	 Опишите условные части темы канального кодирования.
2.	 Запишите условие, при котором набор сигналов {si(t)}.
3.	 Каковы преимущества биортогональных кодов перед ортого-

нальными?
4.	 Сравните достоверность передачи ортогонального, биортого-

нального и симплексного кодов.
5.	 Опишите алгоритм образования блочных кодов.
6.	 Опишите алгоритмы образования одномерных и двумерных 

кодов с контролем четности.
7.	 Нарисуйте схему сверточного кодера и поясните алгоритм его 

работы.
8.	 Объясните предпосылки обнаружения и исправления ошибок 

сверточным кодером.
9.	 Как рассчитывается кодовое расстояние Хэмминга?
10.	В чем состоит алгоритм декодирования Витерби?
11.	Опишите алгоритм решетчатого кодирования и поясните 

смысл решетчатого кодирования.
12.	Для чего применяется код Грея?
13.	Что такое каналы с памятью. Приведите пример. На что вли-

яет память канала?
14.	Для чего применяется операция чередования? Опишите алго-

ритм чередования.
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Лекция 14.  
Цифровая система  

гидроакустической связи
Статистические характеристики гидроакустических сигна-

лов и помех имеют сложный, часто нестационарный характер. Их 
параметры зависят от состояния океана: температуры воды, со-
лености, глубины, наличия течений, погоды на его поверхности, 
строения дна, видового состава и численности биологических 
объектов, интенсивности судоходства и т.д. При этом определя-
ющее значение имеют протяженность и ориентация предполагае-
мой линии связи между источником и приемником акустических 
сигналов.

Поэтому определить теоретическую кривую помехоустой-
чивости можно только для конкретного района, для определён-
ной глубины, определённого времени, конкретной протяжённо-
сти линии связи и при наличии большого объёма статистических 
данных.

Обычно по имеющимся статистическим характеристикам 
находят оценку величины отношения сигнал-шум, которая обе-
спечивает необходимую достоверность приема сигнала.

В основе цифрового вещания лежат представление и пере-
дача звукового сигнала в цифровой форме во всех звеньях веща-
тельного тракта — от источника до мобильного приемника.

Были разработаны, развивались и совершенствовались стан-
дарты для обеспечения передачи радиовещательных программ 
цифровыми методами. Для цифрового радиовещания на частотах 
ниже 30 МГц (для диапазона длинных, средних и коротких волн) 
предложена концепция DRM (Digital Radio Mondiale (всемирное 
цифровое радио) — телекоммуникационный стандарт — техни-
ческая спецификация ETSI TS 101 980) с использованием ампли-
тудной модуляции. Считается, что эта система вобрала в  себя 
последние достижения технологии звукового вещания. В основе 
идеи DRM лежит два факта: полоса частот является ограничен-
ным ресурсом, в то время как стоимость вычислительной мощ-
ности понижается. Таким образом, современные технологии про-
граммного сжатия звука позволяют использовать имеющуюся по-
лосу частот более эффективно.
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Важность рассмотрения возможности использования прин-
ципа построения систем DRM комплексов в том, что DRM си-
стемы рассчитаны на работу с высокими скоростями передачи 
в  узкополосных каналах связи — в существующих диапазонах 
и каналах звукового вещания длинных, средних и коротких волн 
с реальной шириной спектральной полосы сигнала 10—20 кГц.

Переход к простым методам цифровой передачи информа-
ции не обеспечивает высоких качественных показателей систе-
мы. Повышение эффективности методов цифровой обработки и 
передачи дискретных сообщений достигается следующими мера-
ми [21]:

–– кодирование источника, позволяющее эффективно устра-
нить избыточность в сообщениях и, благодаря этому, существен-
но уменьшить требуемую скорость передаваемого цифрового 
потока. 

Человек в состоянии принимать огромные потоки инфор-
мации. Но сознательно он способен обрабатывать лишь около 
100 бит/c [25]. Поэтому можно говорить о присущей первичным 
цифровым звуковым сигналам (например, речевым) существен-
ной избыточности. Для нужд гидроакустической связи не всегда 
важна тембральная окраска (ответственная за опознавание того, 
кто говорит), но важна разборчивость речи (чтобы понять смысл 
команд). Поэтому нужно убрать избыточность речевого сигнала, 
чтобы освободить место в передаваемом кадре для кодов коррек-
ции ошибок. Для решения этой проблемы применяется кодиро-
вание источника с использованием процесса речеобразования 
(голосовые связки — это генератор частоты основного тона, а 
губы, зубы и язык представляют собой модулятор, позволяющий 
модулировать частоту основного тона для извлечения того или 
иного звука. На передающем конце ставится вокодер — анали-
затор речи, который из каждой выборки сигнала выделяет толь-
ко сигнал возбуждения и несколько коэффициентов формантных 
фильтров (форманты — частоты, отвечающие за тембр и тон зву-
ка). На приемном конце вокодер выполняет функцию синтезато-
ра речи, который по сигналам частоты основного тона и коэф-
фициентов формантных фильтров восстанавливает речевой сиг-
нал в полученном кадре. Для экономии полосы пропускания сам 
сигнал возбуждения может не передаваться, а передается только 
число, с помощью которого на приемной стороне сигнал генери-
руется с помощью кодовой книги.
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–– помехоустойчивое кодирование канала в сочетании с про-
цедурой перемежения по времени и частоте позволяет значитель-
но повысить помехоустойчивость и энергетическую эффектив-
ность систем цифрового вещания;

–– новейшие методы цифровой модуляции позволяют по-
высить эффективность использования радиочастотного спектра 
(РЧС) — это так называемые спектральные методы модуляции, 
при которых процессы модуляции и демодуляции производятся 
над сигналами, представленными в частотной области.

Эти меры позволяют достигнуть следующих преимуществ:
–– возможности практически полной коррекции искажений, 

возникающих в тракте передачи, путем соответствующего выбо-
ра метода помехоустойчивого кодирования;

–– высокой устойчивости приема сообщений при изменении 
условий распространения сигнала, обусловленных многолуче-
вым характером распространения радиоволн;

–– экономичного использования радиочастотного спектра;
–– возможности снижения мощности сигнала;
–– высокой технологичности цифрового оборудования — ре-

ализации модулятора и демодулятора полностью на программной 
основе, что способствует уменьшению стоимости.

Первое важнейшее требование к системам цифрового ради-
овещания (ЦРВ) — высокая частотная (спектральная) эффектив-
ность использования спектра. Для этого разработаны более со-
вершенные системы кодирования звука (MPEG-4, AAC, Enhanced 
apt-X) и использована квадратурная модуляция. 

Сравнивая стандарты компрессии цифровых аудиоданных 
для компактного цифрового представления звуковых сигналов, 
можно сделать вывод о том, что, несмотря на большое разноо-
бразие стандартов, в них используется только две модели сжатия 
звука.

Различают статистическую и психоакустическую модели из-
быточности звукового сигнала. Сокращение статистической из-
быточности основано на учете свойств самих звуковых сигналов 
(ЗС), а психоакустической — на учете особенностей слухового 
восприятия звука. 

В таких алгоритмах сжатия аудиосигнала, как MPEG и AAC, 
используется кодирование с использованием психоакустической 
модели восприятия звука. Оно подразумевает способ преобра-
зования потока данных, при котором кодированию подвергается 
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только та часть звуковой информации, которую способно воспри-
нять ухо человека, остальные же составляющие исходного сигна-
ла можно отбросить, за счет чего и достигается эффект сжатия.

Развитие высокоэффективных (высокопроизводительных 
при условии сохранения качества источника цифрового звука) ко-
деков ЗС на основе психофизической модели сдерживается рядом 
нерешенных проблем, основными из которых являются [26]:

1. Неэффективное использование основных психоакустиче-
ских свойств слухового анализатора, что является следствием от-
сутствия их точного аналитического описания.

2. Построение психоакустических моделей на основе усред-
ненных экспериментальных данных. В результате высокое ка-
чество субъективного восприятия звука может быть обеспечено 
лишь для лиц с частотной чувствительностью слуха не выше 
средней (до 16 кГц).

3. Отсутствие единого мнения на степень округления (умень-
шение разрядности кодирования). Степень округления предлага-
ется определять эмпирически, что обусловливает ее зависимость 
как от характера ЗС, так и от характера отдельных их фрагментов.

От обоснованного решения перечисленных проблем зави-
сят все важнейшие характеристики как существующих, так и но-
вых высокоэффективных систем цифровой обработки и передачи 
аудиоданных.

Другой подход — это временное кодирование, использую-
щее адаптивную относительную импульсно-кодовую модуляцию 
(ADPCM — Adaptive differential PCM — рус. Адаптивная Диффе-
ренциальная Импульсно-Кодовая Модуляция — АДИКМ) в алго-
ритмах типа Enhanced apt-X. 

Метод ADPCM основан на том, что в аналоговом сигнале, 
передающем речь, невозможны резкие скачки интенсивности. 
Поэтому, если кодировать не саму амплитуду сигнала, а ее изме-
нение по сравнению с предыдущим значением, то можно обой-
тись меньшим числом разрядов.

При дифференциальном преобразовании на вход кодиров-
щика подается не сам сигнал, а разница между текущим значени-
ем сигнала и предыдущим (рис. 14.1).

В типе преобразователя, изображенном на рис. 14.1 пере-
датчик и приемник имеют одинаковую модель предсказания, ко-
торая получена из корреляционных характеристик сигнала. Ко-
дер дает ошибку предсказания (или остаток) как разность между 



179

следующим измеренным и предсказанным выборочными значе-
ниями. Декодер «повторяет» обратный цикл кодера. Задача связи 
состоит в передаче разности (ошибки сигнала) между предска-
занными и действительными выборочными данными. Наиболь-
шим искажениям квантования при ДИКМ подвергаются разност-
ные сигналы малой величины. Для уменьшения этих искажений 
можно применить неравномерное квантование, при котором шаг 
квантования возрастает по мере увеличения значения разност-
ного сигнала. Такой метод разностного кодирования называется 
адаптивной дифференциальной импулъсно-кодовой модуляцией 
(АДИКМ), поскольку при этом происходит адаптация величины 
шага квантования к параметрам кодируемого сигнала.

В процессе преобразования скорость — это менее дорогой 
ресурс, чем точность, и можно использовать более быстрые про-
цессы обработки сигналов для получения более высокой точно-
сти. Этот принцип положен в основу сжатия звукового сигнала 
с помощью алгоритма дельта-модуляции. Для того чтобы увели-
чить корреляцию выборок, фильтр с предсказанием может ра-
ботать со скоростью, которая далеко превосходит частоту Най-
квиста. В этом случае выборочные данные будут иметь высокую 
корреляцию, так что простой одноотводный предсказатель будет 
давать малую ошибку предсказания, которая, в свою очередь, 
допускает работу устройства квантования с очень малым коли-
чеством бит в контуре коррекции ошибок. Простейшей формой 
устройства квантования является однобитовый преобразователь; 
по сути, это просто компаратор, который обнаруживает и сообща-
ет знак разности сигнала.

Существенным недостатком методов сжатия сигналов 
АДИКМ и дельта-модуляции при применении их для нужд 

Рис. 14.1. DPCM-преобразователь голоса в код.
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гидроакустической связи является тот факт, что при увеличении 
числа операций над сигналом из-за ошибок пропорционально па-
дает и отношение сигнал/шум. Следовательно, реализация слож-
ных многоступенчатых устройств обработки сигналов стано-
вится затруднительной. Это обстоятельство и является главным 
препятствием, которое необходимо преодолеть исследователям, 
чтобы формат АДИКМ и дельта-модуляции смог стать уверен-
ным конкурентом алгоритму с применением вокодеров.

Модуляция-демодуляция обеспечивает согласование дис-
кретного канала передачи сообщений с непрерывным (физиче-
ским) каналом связи. Высокая помехоустойчивость, энергети-
ческая эффективность и экономное расходование полосы частот 
в современных цифровых системах достигаются в значительной 
степени благодаря рациональному выбору параметров модуля-
ции [23]. При этом процедуры модуляции и демодуляции неотде-
лимы от кодирования и декодирования, объединение этих проце-
дур позволяет существенно повысить энергетическую и частот-
ную эффективность передачи [24]. Модем рассматривают как 
интерфейс «дискретный канал — непрерывный канал».

Удачным решением является модем COFDM (частотное 
уплотнение с кодированными ортогональными несущими). Этот 
параллельный (многочастотный) метод передачи с большим чис-
лом кодированных когерентных несущих позволяет распарал-
леливать цифровой поток и резко снизить скорость передачи 
на каждой несущей, ввести временной интервал, защищающий 
приемник от эхосигналов, реализовать перемежение сигналов по 
частоте. Эффективность данного метода передачи предполага-
ет также и использование системы канального кодирования, со-
гласованного с фазовой (или амплитудно-фазовой) модуляцией, 
а также системы демодуляции/декодирования с использованием 
алгоритма Витерби [22]. Все перечисленное позволяет обеспе-
чить высокую эффективность использования РЧС, возможность 
построения одночастотной сети (при относительно низких уров-
нях мощности передатчиков).

Необходимую надежность передачи информации (достовер-
ность) по цифровым (в том числе гидроакустическим) каналам 
удается обеспечить посредством помехоустойчивого кодирова-
ния. Применение сигналов решетчатой кодовой модуляции, кото-
рая сочетает в себе многопозиционные сигналы и помехоустой-
чивые коды, позволяет при заданной скорости передачи сигналов 
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и вероятности ошибочного приема уменьшить необходимую 
энергетику линии и полосу частот. Такие сигналы являются са-
мыми эффективными по предложенному критерию, поэтому этот 
вид модуляции может быть рекомендован для гидроакустических 
систем связи.

Современное кодирование канала предполагает использова-
ние двух простых, но чрезвычайно эффективных процедур:

–– скемблирование (рандомизация) индивидуальных цифро-
вых потоков (перед кодированием канала) — превращает цифро-
вой сигнал в квазислучайный и тем самым приводит к более рав-
номерному энергетическому спектру излучаемого сигнала;

–– перемежение символов (перестановка во времени) — обе-
спечивается блоком временного перемежения и позволяет декор-
релировать ошибки в канале, т.е. преобразовать пакеты ошибок 
большой кратности в одиночные, сведя тем самым канал с памя-
тью к двоичному симметричному каналу.

Требования, предъявляемые к цифровым системам связи:
–– высокая помехоустойчивость;
–– энергетическая эффективность;
–– экономное расходование полосы частот.

Эффективность использования спектра определяется отно-
шением скорости передачи информации к занимаемой полосе 
частот.

С точки зрения эффективного использования полосы частот 
канала связи наибольший интерес представляют идеология и 
решения, реализуемые в системе низкочастотного (до 30 МГц) 
цифрового вещания DRM в части формирования канального сиг-
нала.

Общая схема формирования сигнала достаточно стандартна: 
к  символам передаваемого сообщения добавляются какие-либо 
сервисные данные и служебная информация. Вся эта совокуп-
ность символов кодируется: вначале осуществляется рандоми-
зация сигнала посредством умножения передаваемой последо-
вательности на заданную псевдослучайную последовательность 
(ПСП) — для энергетического сглаживания сигнала, чтобы его 
спектр был как можно более ровным, шумоподобным; затем при-
меняется сверточное защитное кодирование; после чего проис-
ходит временное перемежение информации. При этом использу-
ется пакетный принцип формирования канальной последователь-
ности символов. К канальному пакету добавляется служебная 
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информация (параметры о кодировании и др.), а также пакет син-
хронизации, в результате чего образуется кадр передачи, который 
уже транслируется посредством OFDM-символов. Последний по-
сле квадратурной модуляции (QPSK) и обратного БПФ представ-
ляет собой сигнал, которым модулируют радионесущую. Полный 
сигнал эквивалентен низкоскоростной модуляции большого чис-
ла ортогональных несущих (от 192 до 1536), т.е. весь частотный 
диапазон делится на большое количество одинаковых субканалов 
(рис. 14.2).

Как правило, кадр передачи содержит три основных инфор-
мационных потока:

1) основной для передачи данных;
2) быстрый канал, несущий служебную и вспомогательную 

информацию;
3) канал синхронизации, используемый при демодуляции 

(кадровая синхронизация, оценка состояния канала и др.).
Стандартом предусматривается два режима передачи дан-

ных по основному сервисному каналу — потоковый и пакетный. 
Скорость передачи в первом режиме кратна 8 кбит/с [29].

Рис. 14.2. Структурная схема передающей части  
гидроакустической системы связи [21].
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Для защиты информации от несанкционированного досту-
па используется перемножение информации на некоторую ПСП 
(8-байтное контрольное слово).

Для энергетического сглаживания спектра используется 
ПСП с задающим полиномом вида P(x) = x9 + x5 + 1.

Здесь необходимо пояснить, что задание псевдослучайной 
последовательности (ПСП) с помощью полинома заключается 
в задании структуры регистра сдвига с линейной обратной свя-
зью (РСЛОС) с помощью характеристического (порождающего) 
полинома. Степень первого полинома указывает на количество 
битов в регистре сдвига, а степенные показатели остальных эле-
ментов полинома указывают, какие будут использованы ячейки 
регистра сдвига при съёме битов для математических операций. 
Линейный регистр сдвига с обратной связью реализуется в виде 
двух различных конструкций, именуемых, соответственно, реги-
страми Фибоначчи или Галуа [28]. Все важные теоретические ре-
зультаты справедливы для обоих типов РСЛОС. 

Записываются РСЛОС в виде полиномов. При этом степень 
первого элемента полинома указывает на количество битов в ре-
гистре сдвига, а степенные показатели остальных членов полино-
ма показывают, какие будут использованы точки съема. Так, на-
пример, запись полинома P(x) = х9+ х5 + 1 обозначает, что будет 
использован регистр из девяти элементов, для которого в образо-
вании обратной связи будут участвовать биты нулевой и четвер-
тый, а единица в формуле многочлена означает, что 0-й бит  — 
входной. 

В РСЛОС конструкции Фибоначчи обратная связь пред-
ставляет собой просто операцию сложения по модулю 2 (XOR) 
над некоторыми битами регистра; перечень этих битов называ-
ется последовательностью отводов, или точек съема, как пока-
зано на рис. 14.3. Иногда такую схему называют конфигурацией 

Рис. 14.3. Регистр сдвига с линейной обратной связью (РСЛОС)  
в конфигурации Фибоначчи.
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Фибоначчи [27]. Период генерируемой последовательности мак-
симален и равен 2L–1, если многочлен обратной связи (или харак-
теристический многочлен).

C x c x c x c xL L L L( ) .� �    = + + … + +1 1 1 1
В конфигурации Галуа, как и в конфигурации Фибоначчи, 

схема обратной связи представляет собой набор операций XOR 
отводных битов с выходом генератора, но порядок битов в реги-
стре обратный: входным является L-1-й бит, а выходным нулевой.

После выравнивающего кодирования осуществляется свер-
точное избыточное кодирование, при этом скорость кодирова-
ния может варьироваться от 8/9 до 8/32, а различные информа-
ционные поля могут кодироваться с разной скоростью, защищая 
управляющую информацию.

После временного перемежения формируется кадр переда-
чи. При квадратурной фазовой модуляции QPSK (четырехпози-
ционной) каждым двум битам двоичного OFDM-символа ставит-
ся в соответствие QPSK-символ, т.е. два бита раскладываются на 
квадратурные составляющие одной несущей. Далее QPSK-сим-
волы распределяются по K несущим по определенному закону.

Генератор OFDM-сигнала формирует аналоговый сигнал 
в соответствии с передаваемой цифровой последовательностью.

Система DRM использует OFDM-модуляцию (порядка 
200 несущих) с предварительной 16- и 64-позиционной квадратур-
ной амплитудной модуляцией (16- и 64-КАМ), помехоустойчивое 
сверточное кодирование и временное перемежение информации. 

Рис. 14.4. РСЛОС конфигурации Фибоначчи для генерации ПСП  
с помощью полинома P(x) = х9+ х5 + 1 [29].
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В субканалах перед каждым символом вводят защитный интер-
вал длительностью до 0,25T, что необходимо для борьбы с меж-
символьными помехами. Независимая (ортогональная) многоча-
стотная передача с защитными интервалами позволяет успешно 
противостоять как мощным узкополосным помехам, так и пере-
отраженным сигналам методами цифровой обработки.

Рассмотрим более детально модель приемо-передающего 
тракта системы связи DRM (рис. 14.5).

При передаче данных в качестве источника используются 
три канала: канал быстрого доступа (FAC), канал сервисной ин-
формации (SDC) и основнй сервисный канал (MSC).

–– канал FAC (Fast Access Channel) — содержит служебную 
информацию, необходимую приемнику для демодуляции сигнала;

–– канал SDC (Service Description Channel) — содержит слу-
жебную информацию, описывающую сервисы системы DRM+;

–– канал MSC (Main Service Channel) — содержит основную 
мультимедийную информацию: аудио, изображение, текст.

Рис. 14.5. Структурная схема приёмо-передающего тракта системы DRM+.
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По этим каналам на передающий тракт подаётся непрерыв-
ный поток бит, который кодируется, преобразуется в символы мо-
дуляции M-QAM, мультиплексируется, и на выходе тракта пре-
образуется в сигнал с ортогонально-частотным мульиплексиро-
ванием (OFDM) (рис. 14.6).

Процедура скремблирования применяется в системах с ор-
тогонально частотным мультиплексированием (OFDM) с целью 
уменьшения пик-фактора (отношения пиковой мощности сигна-
ла к средней мощности), который возникает при передаче длин-
ных серий нулей или единиц. Снижение пик-фактора достигается 
внедрением в исходный поток бит псевдослучайной последова-
тельности (Pseudo Random Bit Sequence — PRBS — ПСП), кото-
рая на выходе формирует более равномерное распределение ну-
лей и единиц в цифровом потоке. Принцип работы скремблера 
отображён на рис. 14.7.

Входной вектор бит складывается по модулю 2 с вектором 
псевдослучайной последовательности. На приёмной стороне 

Рис. 14.6 Этапы преобразования входного потока бит  
в OFDM модулированный сигнал.

Рис. 14.7. Принцип работы скремблера.
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скремблированные данные складываются с таким же вектором 
ПСП, что и при скремблировании. 

Проанализируем работу скремблера на примере данных 
в  виде изображения 340x240 пикселей с монотонным фоном и 
содержащая небольшое количество деталей — характерная для 
транслируемых изображений логотипов радиостанций [30].

На рисунке 14.8 представлены графики распределения серий 
бит. По оси X расположены длины серии повторяющихся бит, 
а по оси Y — сколько раз та или иная серия повтояющихся бит 
встречалась в потоке. Применение скремблера позволяет улуч-
шить рандомизацию для текущего изображения.

Главной целью работы скремблера является получение на 
выходе модулятора сигнала с равномерным распределением 
энергии по всему спектру OFDM модулированного сигнала. На 
это влияет равномерность распределения ячеек модуляции.

На рис. 14.9 показана диаграмма распределения OFDM яче-
ек для изображения при модуляции 4QAM. Без скремблирования 
часто встречаются OFDM ячейки «00», что может привести к уве-
личению пик-фактора. Скремблирование в данном случае помо-
гает равномерно распределить символы модуляции вдоль OFDM 

Рис. 14.8. Гистограмма распределения длин серий бит для изображения:  
a) без применения скремблера, б) со скремблером.
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кадра, что как следствие приведёт к снижению пик-фактора и бо-
лее стабильной работе передатчика.

Процедура канального кодирования применяется для защи-
ты от ошибок в каналах связи. Для этого в полезный информаци-
онный сигнал вводится избыточность (дополнительная информа-
ция), используя которую на приёмной стороне можно определить 
ошибочно принятые данные и исправить их.

В системе DRM+ (раздел 7.3.2 [31]) описывается процедура 
декодирования, которая делится на три этапа:

–– формирование материнского кода (mother code);
–– битовое выкалывание основной части материнского кода 

(puncturing);
–– битовое выкалывание хвостовой части материнского кода 

(TailBits).
Материнский код определяется заданным в стандарте поли-

номом и на каждый входной бит формирует шесть бит выходной 
последовательности. Отсюда скорость такого кода 1/6.

Однако такой код чрезвычайно избыточен и необходимо со-
кратить количество бит на выходе кодера. Для этого производит-
ся процедура выкалывания. Для начала кодер кодирует входные 

Рис. 14.9. Диаграмма распределения OFDM ячеек для изображения:  
а) без применения скремблера, б) со скремблером.
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данные со скоростью кода 1/6, затем используя таблицу выкалы-
вания, удаляет из закодированной последовательности избыточ-
ные биты. Например, кодер формирует данные со коростью 1/6, 
затем выкалыватель с периодичностью каждые шесть бит пер-
вые два бита оставляет, остальные четыре удаляет, таким обра-
зом кодер с выкалывателем работает со скоростью 1/2. в Системе 
DRM+ в каждом кадре последние 36 бит закодированных данных 
выкалываются по отдельной таблицей хвостовых бит.

Каналы FAC кодируется со скоростью 1/4, SDC кодируется 
со скоростью или 1/4 или 1/2. Канал MSC кодируется в зависи-
мости от вида модуляции для данного канала и уровня защиты 
(protect level — PL). В случае, если модуляция 4QAM:

•	 PL0, cкорость кода 1/4;
•	 PL1, скорость кода 1/3;
•	 PL2, скорость кода 2/5;
•	 PL3, скорость кода 1/2.
В случае, когда модуляция 16QAM, входной поток бит с вы-

хода скремблера делится на два потока: поток с низкой защитой 
(low protection part — LPP), и с высокой защитой (hight protection 
part — HPP). Таким образом для 16QAM определяются следую-
щие уровни защиты:

•	 PL0, cкорость кода 1/6 для HPP, 1/2 для LPP;
•	 PL1, скорость кода 1/4 для HPP, 4/7 для LPP;
•	 PL2, скорость кода 1/3 для HPP, 2/3 для LPP;
•	 PL3, скорость кода 1/2 для HPP, 3/4 для LPP.
В случае применения модуляции 4QAM для канала MSC 

процедура кодирования осуществляется одним потоком через ли-
нию, предусмотренную для низкозащищённой части при 16QAM. 
Блок Pad добавляет шесть нулей для сброса регистра кодера, эти 
закодированные биты затем выкалываются в соответствии с та-
блицей хвостовых бит. По графику зависимости вероятности би-
товой ошибки от битового соотношения сигнал/шум (рис. 14.10.) 
можно проследить чёткую зависимость помехоустойчивости от 
применяемой скорости кода. 

Перемежение применяется с целью повышения помехоу-
стойчивости сигнала. Перемешивание порядка следования бит 
внутри кадра и ячеек OFDM как внутри одного кадра, так и меж-
ду несколькими кадрами позволяет декодеру на приёмной сторо-
не более эффективно справляться с группой ошибочно принятых 
данных (которые возникают при кратковременной помехе), т.к. 
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декодер способен исправлять ограниченное число сгруппирован-
ных ошибочных бит.

На рис. 14.11 представлен принцип работы перемежителя 
(interleaver). На рис. 14.11 а биты располагаются в исходном по-
рядке, после перемежения они стоят в порядке, представленном 
на рис. 14.11 б, а затем на приёмной стороне происходит процеду-
ра обратного перемежения (рис. 14.11 в). Звёздочками отмечены 

Рис. 14.10. График зависимости BER от Eb/N0  
для 4QAM модулированного сигнала канала MSC [32].

Рис. 14.11. Алгоритм преобразования пакетных ошибок в одиночные.
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биты, которые подверглись помехе в канале связи. При прохожде-
нии сигнала через канал связи группа четырёх ошибочно приня-
тых бит разгруппировывается на четыре одиночные, с которыми 
кодеру будет легче справиться.

Перемежение ячеек OFDM осуществляется в два этапа. На 
первом этапе перемешиваются ячейки внутри кадра, а затем меж-
ду шестью следующими друг за другом кадрами (рис. 14.12), где 
N — текущий кадр, N-1 ... N-5 предшествующие кадры.

Процедура преобразования битового потока в символы мо-
дуляции на передающей стороне (маппинг) и его обратное пре-
образование на приёмной стороне (демаппинг) используется для 
того, чтобы преобразовать цифровой поток данных в амплитуды 
и фазы для поднесущих OFDM модулированного сигнала.

Символы модуляции, сформированные отдельно для каналов 
MSC, FAC и SDC, необходимо объединить в общий мультиплек-
сированный поток, который затем будет подаваться на OFDM мо-
дулятор. Расположение этих символов можно представить в виде 

Рис. 14.12. Принцип действия межкадрового перемежителя ячеек.
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ячеек частотно-временной сетки (рис. 14.13). Она состоит из ка-
дров с 213 частотными поднесущими и 40 символами, каждый 
из который длится 2,5 мс. Каждые четыре кадра объединяются 
в один суперкадр.

В каждом кадре помимо информационных ячеек располага-
ются ячейки кадровой синхронизации (фиолетовые ячейки), по 
которым определяется начало кадра, а также пилотные поднесу-
щие (зелёные ячейки) с фиксированной амплитудой и фазой, по 
которым происходит восстановление соседних поднесущих по 
амплитуде и фазе.

В первом и последнем кадре суперкадра располагаются ячей-
ки кадровой синхронизации, по которым определяются начало и 
конец суперкадра.

На приёмной стороне полученный массив OFDM кадра подаёт-
ся как отдельные канальные подсистемы демультиплексирования.

Рис. 14.13. Фрагмент первого OFDM кадра.



193

После демультиплексирования каждого из каналов, получен-
ные данные демодулируются и декодируются.

Переход от частотного представления сигнала к сигналу во 
временной области осуществляется через быстрое преобразова-
ние Фурье (рис. 14.14).

После БПФ для защиты сигнала от многолучевого приёма 
для каждого символа добавляется защитный интервал (ЗИ на 
рис. 14.15). В стандарте DRM+ он составляет 1/9 от продолжи-
тельности активного интервала символа и копирует по содержа-
нию конец этого интервала.

На передающей стороне перед самой модуляцией необхо-
димо, чтобы на вход OFDM модулятора подавался вектор, длина 
которого кратна девяти, это нужно для дальнейшего добавления 
защитного интервала, который составляет 1/9 от активного интер-
вала. Этого можно добиться, добавив 426 нулевых символов мо-
дуляции. На приёмной стороне происходит обратная процедура, 

Рис. 14.14. Быстрое преобразование Фурье.

Рис. 14.15. Структура сигнала, длительностью в один символ.
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сначала происходит демодуляция сигнала, а затем удаляются не-
используемые ячейки в демодулируемом символе OFDM кадра.

Зачастую при приёме сигнала встречаются искажения ам-
плитуды и фазы. Для их устранения в OFDM мультипексирован-
ном кадре вставляются заранее известные по амплитуде и фазе 
пилотные ячейки (см. рис. 14.13).

На рисунках 14.16—14.18 приведено визуальное представле-
ние корректировки амплитудных и фазовых искажений. На рисун-
ке 14.19 показана модель приема данных каналов FAC и SDC [33]. 

Рис. 14.16. Компенсация амплитудных искажений.

Рис. 14.17. Компенсация фазовых искажений.
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Рис. 14.18. Сигнальное созвездие данных канала MSC, FAC, SDC  
до коррекции (а, в, д) и после коррекции (б, г, е) соответственно.
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Рис. 14.19. Пример работы модели приёмного устройства системы DRM.

Рис. 14.20. Данные с приёмника, записанные в бинарный файл и открытые 
при помощи программы Hex Editor Neo для канала сервисных служб (SDC).



На рис. 14.20 показан пример данных канала SDC, записанных 
в бинарный файл. Открыв его при помощи программы Hex Editor 
Neo, отображаются ASCII кодировка названия сервисов, переда-
ваемых в мультиплексе.

На рисунке 14.18 представлены созвездия реального сигна-
ла до компенсации (левый ряд) и после процедуры компенсации 
(правый ряд).

Вопросы к лекции 14
1.	 Какие факты лежат в основе идеи всемирного цифрового 

радио?
2.	 Как решается проблема передачи речи по цифровым каналам 

связи?
3.	 Какие модели сжатия звука существуют, на чем они осно

ваны?
4.	 Каков способ преобразования потока данных в психоакусти-

ческой модели восприятия звука? 
5.	 Каковы проблемы совершенствования кодеков сжатия звуко-

вого сигнала на основе психофизической модели восприятия 
звука?

6.	 На чем основаны методы АДИКМ и дельта модуляции?
7.	 Каков существенный недостаток методов АДИКМ и дельта 

модуляции при их применении для нужд гидроакустической 
связи?

8.	 Какие требования предъявляются к системам связи?
9.	 Как определяется эффективность использования спектра?
10.	Нарисуйте структурную схему передающей части гидроаку-

стической системы связи и поясните процесс формирования 
сигнала в ней,

11.	Опишите структуру регистра сдвига с линейной обратной 
связью (РСЛОС) при задании псевдослучайной последова-
тельности (ПСП) с помощью порождающего полинома.
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