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Аннотация 
Статья посвящена разработке методов расчета комплексных фильтров на переключаемых конденсаторах по аналоговым 
прототипам. Аналоговые и цифровые комплексные фильтры описаны в технической литературе достаточно подробно. В 
последние годы появились также работы, посвященные расчету и реализации комплексных фильтров на переключаемых 
конденсаторах. Одним из методов расчета фильтров на переключаемых конденсаторах является метод преобразования 
активного RC-фильтра путем замены резисторов на переключаемые конденсаторы. Использование идентичных 
комплексных звеньев на инвертирующих интеграторах позволяет упростить расчет структурной схемы аналогового 
комплексного полосового фильтра с НЧ-прототипом высокого порядка. Также появляется возможность перестройки 
центральной частоты и величины полосы пропускания полосового комплексного фильтра путем синхронного изменения 
параметров идентичных комплексных звеньев. В данной статье описана схема комплексного звена на инвертирующих 
неидеальных интеграторах, реализуемая на двух операционных усилителях. Предложена методика расчета комплексных 
полосовых фильтров на базе комплексных звеньев, реализуемых с использованием переключаемых конденсаторов. В схемах 
комплексных полосовых фильтров на переключаемых конденсаторах можно осуществлять независимую перестройку 
центральной частоты и полосы пропускания путем изменения номиналов идентичных конденсаторов в звеньях или путем 
изменения соответствующей частоты переключения. В качестве примера разработана принципиальная схема 
комплексного полосового фильтра с НЧ – прототипом Баттерворта 2-го порядка. Первая модель реализована на базе 
сумматоров и аналоговых комплексных звеньев. Вторая модель реализована на базе сумматоров и комплексных звеньев, 
содержащих операционные усилители и переключаемые конденсаторы. Схемотехническое моделирование комплексных 
фильтров проводилось в среде MicroCap. В частотной области сравнивались значения АЧХ обоих фильтров на различных 
частотах. Эти значения практически совпадают. Результаты моделирования, подтверждают работоспособность 
предложенного метода расчета комплексных полосовых фильтров на переключаемых конденсаторах и подтверждают 
возможность независимой перестройки центральной частоты и полосы пропускания. 
 
Ключевые слова 
Комплексный полосовой фильтр, переключаемый конденсатор, комплексное звено на инвертирующих неидеальных  
интеграторах, независимая перестройка центральной частоты и полосы пропускания, метод преобразования активного 
RC-фильтра. 

Введение 
 

Комплексные полосовые фильтры используются для подавления зеркального канала в приемниках с низкой 
промежуточной частотой [1]. Также комплексный полосовой фильтр позволяет совместить фильтрацию и 
преобразование Гильберта, что позволяет получить на его выходах комплексный сигнал близкий по свойствами 
к аналитическому. Вещественная и мнимая компоненты аналитического сигнала являются ортогональными 
сигналами и могут  пользоваться для передачи данных методами квадратурной амплитудной модуляции.  

Фильтры на переключаемых конденсаторах известны уже несколько десятилетий, однако интерес к их 
разработке не ослабевает, и ежегодно появляются новые научные статьи, например [1 - 4] и многие другие. 

Комплексные фильтры на переключаемых конденсаторах стали исследоваться недавно [7,8]. При этом 
использовались различные варианты комплексных задержек, и расчет проводился в Z-области. Возможен и 
другой подход к расчету комплексных фильтров на переключаемых конденсаторах использующий 
преобразование аналоговых схем. Этот подход применен в данной статье для расчета комплексных полосовых 
фильтров на переключаемых конденсаторах. 

Метод расчета 
 

Метод расчета аналоговых полосовых комплексных фильтров на базе инвертирующих неидеальных 
интеграторов описан в [5]. Он состоит из следующих этапов: 

1. Разрабатываем схему ФНЧ на инвертирующих неидеальных интеграторах с полосой пропускания 
равной половине полосы пропускания полосового фильтра. 

2. В соответствии с описанной в [ 5 ] методикой, преобразуем структурную схему ФНЧ на 
инвертирующих неидеальных интеграторах в структурную схему комплексного полосового 
фильтра на комплексных звеньях. 

3. Разрабатываем схему комплексного звена на базе инвертирующих интеграторов и составляем 
принципиальную схему аналогового комплексного полосового фильтра. 

Предлагается преобразовать схему комплексного звена на базе инвертирующих неидеальных интеграторов в 
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схему комплексного звена на переключаемых конденсаторах путем замены резисторов на переключаемые 
конденсаторы и, используя схему сумматора на переключаемых конденсаторах, составить полную 
принципиальную схему комплексного фильтра на переключаемых конденсаторах. 

Проиллюстрируем описанную последовательность действий примером. 
 

Пример расчета 
 

Для расчета надо выбрать НЧ-прототип фильтра и задать параметры комплексного фильтра. Допустим, что 
выбран НЧ- прототип Баттерворта второго порядка, имеющий следующий вид: 

14142.1

1
)(

2 


ss
sТ

 
Зададим параметры комплексного полосового фильтра. Пусть коэффициент передачи на центральной 

частоте T0 равен 1, центральная частота ω0=4000 рад/с, полоса пропускания срад /2000 . 

Проведем расчет в соответствии с предложенной методикой. Определим параметры ФНЧ, Коэффициент 
передачи на нулевой частота должен быть равен значению Т0=1. Граничная частота полосы пропускания ФНЧ 
будет равна половине полосы пропускания полосового фильтра ωп=1000 рад/с. 

Передаточная функция НЧ-прототипа инвертирующего неидеального интегратора имеет вид: 

s
sK
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Рассчитываем передаточную функцию структурированного НЧ-прототипа, делая замену переменных в НЧ- 

прототипе 
14142.1

1
2 


ss

T . Получим 
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Этой передаточной функции можно поставить в структурную схему, показанную на рис. 1. 
 


 

Рис. 1. Структурная  схема ФНЧ на базе инвертирующих звеньев 
 

В этой структурной схеме звено К имеет передаточную функцию неидеального инвертирующего 

интегратора 

1
( )

1
K p

p
 

 . 
Принципиальная схема инвертирующего неидеального интегратора показана на рис. 2. 

R1

C

R2

VC

VE

 
Рис. 2. Принципиальная схема инвертирующего неидеального интегратора 

 

Выбирая R = 100 кОм, и учитывая, что 
п

 1
 , ωп=1000рад/с получим нФ

R
C 10


. 

Модель ФНЧ, составленная в соответствии со структурной схемой, показанной на рис. 1, приведена на рис. 
3. 
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Рис. 3. Принципиальная схема ФНЧ на базе инвертирующих неидеальных интеграторов 

 
Путем схемотехнического моделирования в среде Micro-Cap была получена АЧХ ФНЧ, приведенная на 

рис.4. 

 
Рис. 4. АЧХ ФНЧ 

 
Эта АЧХ соответствует исходным параметрам ФНЧ. 
В соответствии с методикой, описанной в [5], преобразуем структурную схему аналогового ФНЧ (рис.1) в 

структурную схему аналогового комплексного фильтра на базе комплексных звеньев. Полученная структурная 
схема полосового комплексного фильтра показана на рис.5. 

 




K K

 
Рис. 5. Структурная схема полосового комплексного фильтра на базе комплексных звеньев 

 
Передаточная функция комплексного звена может быть получена путем смещения частотной 

характеристики инвертирующего неидеального интегратора по частоте. Передаточная функция 

инвертирующего неидеального интегратора имеет следующий вид:
pT

pК



1

1
)( . 

Передаточная функция комплексного звена со смещенной на величину ω0 вправо частотной 
характеристикой инвертирующего интегратора имеет вид: 
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Такой передаточной функции можно поставить в соответствие структурную схему, показанную на рис.6. 
 




 

Рис. 6. Структурная схема комплексного звена на базе инвертирующих неидеальных интеграторов 
 

Принципиальная схема комплексного звена, соответствующая такой структурной схеме, приведена на  
рис. 7. Центральная частота комплексного звена может перестраиваться путем изменения номинала резисторов 
R3. Для перестройки полосы пропускания необходимо синхронно перестраивать номиналы резисторов R1 и R2. 
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Для пропорциональной перестройки центральной частоты и полосы пропускания необходимо синхронно 
перестраивать номиналы резисторов R1, R2 и R3. 

 

-+
 

Рис.7. Принципиальная схема комплексного звена 
 

Модель аналогового комплексного полосового фильтра, составленная в соответствии со структурной 
схемой, показанной на рис. 5, приведена на рис. 8. 
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Рис. 8. Модель аналогового комплексного полосового фильтра на базе комплексных звеньев 
 
В результате моделирования была получена АЧХ, приведенная на рис. 9. 
 

 
Рис. 9. АЧХ аналогового комплексного полосового фильтра 
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Параметры этой АЧХ соответствуют исходным данным. С помощью моделирования была подтверждена 
возможность перестройки АЧХ аналогового комплексного полосового фильтра при сохранении отношения 

fF /0  путем синхронного изменения номиналов резисторов R1, R2 и R3, что отражено на рис. 10 (сплошная 

линия). 
 

 
Рис. 10. Перестройка АЧХ при сохранении отношения fF /0  комплексного полосового фильтра 

 
С помощью моделирования была подтверждена возможность перестройки полосы пропускания АЧХ 

аналогового комплексного полосового фильтра путем синхронного изменения номиналов резисторов R1 и R2 
при сохранении центральной частоты, что отражено на рис. 11 (сплошная линия). 

 

 
Рис. 11. Перестройка полосы пропускания АЧХ комплексного полосового фильтра при сохранении центральной частоты 

 
С помощью моделирования была подтверждена возможность перестройки центральной частоты АЧХ 

аналогового комплексного полосового фильтра путем изменения номинала резисторов R3 при сохранении 
полосы, что отражено на рис. 12 (сплошная линия). 

 

 
Рис. 12. Перестройка АЧХ комплексного полосового фильтра при сохранении полосы 

 
 

Составим принципиальную схему комплексного фильтра на переключаемых конденсаторах, используя 
замену резисторов в схеме комплексного звена переключаемыми конденсаторами. При этом номиналы 
конденсаторов, заменяющих резисторы, выбираются так, чтобы обеспечивались следующие соотношения: 
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где Fп- частота переключения. 
Преобразование схемы комплексного аналогового звена в схему комплексного звена на переключаемых 

конденсаторах отражено на рис.13. 
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Рис. 13. Аналоговое комплексное звено (а), комплексное звено на переключаемых конденсаторах (б) 

 
Сумматоры реализуем на переключаемых конденсаторах. Модель комплексного полосового фильтра с 

комплексными звеньями, реализованными на переключаемых конденсаторах при частоте переключения равной 
1 МГц, показана на рис. 14. 
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Рис. 14. Модель комплексного полосового фильтра на переключаемых конденсаторах 
 
В такой схеме имеется возможность независимой перестройки центральной частоты и полосы пропускания 

полосового комплексного фильтра путем синхронного изменения номиналов конденсаторов в идентичных 
комплексных звеньях или путем изменения частоты переключения этих конденсаторов. Такая возможность 
была подтверждена путем моделирования, что отражено на рисунках 10,11,12. Точки на АЧХ – это значения 
АЧХ комплексного полосового фильтра на переключаемых конденсаторах на отдельных частотах.  
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Заключение 
 

Предложена новая схема комплексного полосового звена на переключаемых конденсаторах, полученная 
путем преобразования схемы аналогового комплексного полосового звена на инвертирующих неидеальных 
интеграторах. Показана возможность независимой перестройки центральной частоты и полосы пропускания 
комплексного полосового звена на переключаемых конденсаторах путем синхронного изменения номиналов 
конденсаторов или путем изменения частоты переключения этих конденсаторов. Показано, как на основе 
идентичных комплексных полосовых звеньев на переключаемых конденсаторах можно разрабатывать 
комплексные полосовые фильтры высокого порядка на переключаемых конденсаторах с независимой 
перестройкой центральной частоты и полосы пропускания. Пример расчета, рассмотренный в статье, и 
приведенные результаты моделирования подтвердили работоспособность предложенного подхода. На базе 
комплексных полосовых фильтров высокого порядка на переключаемых конденсаторах с независимой 
перестройкой центральной частоты и полосы пропускания можно создавать банки фильтров для формирования 
многочастотных ортогональных сигналов.  
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Аннотация 
Приведён краткий обзор публикаций, связанных с исследованиями и разработками  генераторов квадратурных колебаний, 
управляемых по частоте н внешними напряжениями, и предназначенных для использования в современных 
телекоммуникационных системах. Рассмотрены и сопоставлены между собой генераторы, имеющие три различные 
структуры. Кратко обсуждены публикации, в которых были предложены как сами структуры, так и методы их расчёта 
и реализации. 
 
Ключевые слова 
Генератор, управляемый по частоте напряжением, квадратурные гармонические колебания, блок схема, синхронизация, 
кольцевая обратная связь,  полоса электронной перестройки по частоте. 
 

1.Введение 
 

Источники квадратурных колебаний (ИКК) широко применяются в качестве гетеродинов в модуляторах 
устройств формирования широкополосных сигналов СВЧ диапазона и в демодуляторах таких сигналов [1]. 
Основное требование к любому ИКК состоит в формировании на его выходах квадратурных колебаний (КК), 
т.е. колебаний с одинаковой амплитудой и разностью фаз, равной (π/2). Простейший способ формирования КК 
состоит в использовании одного автогенератора и обеспечении необходимых сдвигов фазы между выходными 
колебаниями при помощи внешних фазосдвигающих цепей. Однако, реализация внешних цепей, 
обеспечивающих высокую точность формирования квадратурных колебаний при перестройке автогенератора 
в полосе частот, которая необходима в реальных системах связи, является весьма сложной задачей. 
Использование автогенераторов квадратурных колебаний, управляемых по частоте напряжением (ГУН КК), на 
выходах которых формируются гармонические колебания, находящиеся в квадратуре, во многих случаях 
позволяет решить эту задачу.  

Разработке вариантов построения ГУН КК, удовлетворяющих различным наборам технических требований, 
к настоящему времени посвящено большое число публикаций в научно-технических журналах и в трудах 
научных конференций. Первая статья из этой серии была опубликована в 1992 году (C.Verhoeven [2]).  
О дальнейшем развитии исследований и разработок ГУН КК можно судить по результатам, опубликованным в 
статьях [3-5, 7-14] и в монографии [6]. 

Библиографические ссылки, приведённые в этих публикациях, дают достаточно полное представление о 
состоянии исследований ГУН КК к настоящему времени. 

 
2. Основные виды схем ГУН КК 

 
К настоящему времени существует два класса схем ГУН КК: генераторы без резонансных колебательных 

систем и генераторы с резонансными колебательными системами. Генераторы первого класса исследованы в 
монографии [6]. Они не находят применения в системах связи и в данной работе не рассматриваются.  

Генераторы второго класса, рассмотренные в статьях [3-5, 7-12] и разделе 5 книги [6], широко применяются 
на практике, и в дальнейшем рассматриваются три вида именно таких схем.  

На рисунке 1 показана простейшая блок-схема первого вида – кольцевого ГУН КК [4, 11]. 
 

( )IU t ( )QU t

1У 1КС 2У 2КС

 / 2 0 / 2

 
Рис. 1. Блок-схема кольцевого ГУН КК. (Над функциональными узлами показаны значения фазовых сдвигов,  

вносимых ими на рабочей частоте) 
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Он состоит из двух усилительных каскадов (У1 и У2) с колебательными системами (КС1 и КС2), 
построенными таким образом, что в рабочих стационарных режимах на их выходах формируется пара 
квадратурных колебаний. При размыкании кольца обратной связи колебания в таком ГУН прекращаются. 

На рисунке 2 приведена блок-схема ГУН КК второго вида, состоящего из двух одинаковых ГУН с 
кольцевой взаимной синхронизацией. 

 

( )IU t ( )QU t

21АП 1КС 12АП 2КС

11АП 22АП

1АГ 2АГ

/ 2 / 2

 
Рис. 2. Блок-схема ГУН КК с кольцевой взаимной синхронизацией двух ГУН 

 
Активные приборы АП11 и АП22, обеспечивающие режимы генерации в каждом из этих ГУН, дополнены 

активными приборами АП12 и АП21 межгенераторной связи, на входы которых подаются выходные 
напряжения соседних ГУН, как показано на рис.2, и обеспечивают взаимную синхронизацию ГУН, входящих в 
состав ГУН КК. При этом АП12 связи АГ2 с АГ1 возбуждается выходным напряжением АГ1, а АП21 связи 
АГ1 с АГ2 - инвертированным по фазе выходным напряжением АГ2 [3, 5-9, 13-14]. 

Блок-схема третьего вида (рис. 3) состоит из двух АГ, каждый из которых дополнен блоком удвоения 
частоты, воздействующим на другой АГ [10, 11]. Эти АГ работают в режиме взаимной синхронизации на 
частоте второй гармоники. В одном из возможных в этой схеме синхронных режимов сдвиг фаз между 
вторыми гармониками выходных колебаний АГ1 и АГ2 равен π , а сдвиг фаз между колебаниями на основной 
частоте равен π/2. Таким образом, на выходах такого ГКК, формируются два колебания, сдвинутых по фазе на 
π/2. При выполнении требований симметрии, обеспечивается также равенство амплитуд выходных колебаний. 

 

( )IU t ( )QU t

1АГ ( 2)УЧ x 2АГ ( 2)УЧ x

1 12 2 22
  

Рис. 3. Блок схема ГКК с взаимной синхронизацией двух АГ на частоте 2-ой гармоники 
 

В настоящее время ГКК третьего вида используются в ряде исследований и в некоторых разработках  
(см. [10, 11]). 

 
3. Оценка состояния исследований и разработок ГУН КК 

 
Доступные к настоящему времени публикации по разработкам и исследованиям всех трёх видов ГУН КК, 

как правило, не содержат системного теоретического анализа рассматриваемых устройств и описания методик 
их проектирования, хотя, в статьях [9, 10] содержится анализ ГУН КК 2-го и 3-го видов, построенных на 
полевых транзисторах, выполненный с использованием одной из классических форм метода укороченных 
уравнений. В статье [9] рассмотрены возможные стационарные режимы одной из схем ГУН КК, исследованы 
их устойчивость и чувствительность погрешностей формирования квадратурных колебаний к разбросу 
параметров. В статье [10] аналогичный подход применён к анализу ГУН КК третьего вида. 

Следует также отметить, что большинство публикаций относится к исследованиям ГУН КК на полевых 
транзисторах, хотя есть статьи и по проектированию ГУН КК на биполярных транзисторах [7, 8, 11]. 
 

4. Заключение 
 
Приведенный обзор позволяет сделать вывод о том, что, несмотря на большое число публикаций по 

результатам оценочных расчётов и экспериментальных исследований конкретных образцов ГУН КК, в этих 
публикациях отсутствует комплексный подход к теоретическому анализу режимных и флуктуационных 
характеристик ГУН КК с резонансными колебательными системами, результаты которого позволяют решать 
задачи сравнения вариантов построения ГУН КК, наиболее подходящих для практической реализации. 
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Аннотация 
В современных приемниках глобальных навигационных спутниковых систем (ГНСС) в качестве генератора опорной 
частоты обычно используются термокомпенсированные кварцевые генераторы (TCXO). Одной из характеристик 
кварцевого генератора является стабильность выходной частоты при воздействии на него ускорения, оцениваемая 
величиной g-чувствительности. Относительно высокая g-чувствительность кварцевого генератора может привести к 
высоким ошибкам слежения в контурах следящих систем приемника ГНСС вплоть до срыва синхронизма при работе 
приемника в сложных вибродинамических условиях, что негативно сказывается на функциональных возможностях 
приемника ГНСС. Приводится метод оценки g-чувствительности термокомпенсированного кварцевого генератора, 
смонтированного на плату приемника ГНСС. Экспериментальные данные подтверждают его преимущества перед 
другими известными методиками оценки g-чувствительности в случае применения термокомпенсированных кварцевых 
генераторов в приемниках ГНСС. 
 
Ключевые слова 
Приёмник глобальных навигационных спутниковых систем, кварц, термокомпенсированный генератор частоты, TCXO,  
g-чувствительность, чувствительность к ускорению. 
 

1. Введение 
В статье рассматривается традиционный приёмник глобальных навигационных спутниковых систем (ГНСС) 

– с набором независимых (автономных) систем фазовой автоподстройки частоты (ФАП, англ. PLL – phase 
locked loop). Среди сфер применения ГНСС-приёмника можно отметить область машинного контроля (англ. 
machine control) и область сельского хозяйства (англ. agriculture). Особенностью применения ГНСС-
приёмников в указанных сферах является то, что корпус приёмника закреплён на каком-либо самоходном 
устройстве (например, экскаваторе, бульдозере или тракторе) и подвержен механическим вибрациям, 
вызванным, например, работой двигателя. Конструктивно электрическая плата ГНСС-приёмника обычно 
жёстко монтируется к внутренней части корпуса приёмника, тем самым вибрации действуют на все 
электронные модули ГНСС-приёмника, включая генератор опорной частоты. На основе этой частоты 
формируются все гетеродинные частоты, пьедестальная частота и шкала времени приёмника [1, 2].  
В современных ГНСС-приемниках обычно используются термокомпенсированные кварцевые генераторы 
опорной частоты (TCXO), т.к. они обладают достаточно высокой стабильностью частоты во времени при 
относительно плавном изменении температуры окружающей среды, относительно малыми габаритами, и в то 
же время они значительно дешевле таких высокостабильных частотозадающих устройств, как рубидиевые, 
атомные и другие стандарты частоты. 

Одной из важных характеристик генераторов является стабильность частоты при наличии одного или 
нескольких воздействий, вызываемых окружающей средой и способных привести к значительному снижению 
качественных показателей работы в устройствах и системах, в которых используются кварцевые генераторы [3, 
4]. В приемнике ГНСС внешние воздействия, приводящие к существенному отклонению частоты генератора от 
номинального значения, могут привести к ухудшению работы приемника и даже к срыву слежения за 
спутниковыми сигналами, тем самым нарушая его штатную функциональность – приемник перестает выдавать 
навигационные решения [5, 6]. 

Возможными причинами сдвига частоты TCXO могут быть [3, 4]: изменение температуры генератора 
(вследствие изменения температуры окружающей среды и/или нагревания элементов приемника ГНСС); 
изменение напряжения питания; старение кварцевого резонатора и других компонентов; механические 
воздействия. На стабильность частоты высокоточных генераторов влияет ускорение, которое может 
проявляться в виде постоянного ускорения, вибрации, ударов, перемещения, наклона или вращения. 

Проверка соответствия кварцевых генераторов необходимым стандартам качества требует точных и 
надежных методов тестирования и верификации стабильности частоты и вибрационной устойчивости, в 
частности, чувствительности генератора к ускорению – т.н. g-чувствительности. Эта величина показывает 
степень подверженности генератора негативному воздействию вибрации или ускорения при его перемещении и 
определяется как относительное изменение выходной частоты генератора при воздействии ускорения 1g  
(g – ускорение силы тяжести вблизи поверхности Земли, приближённо равное 9,81 м/с2) [2, 4, 5]. Как правило, 
относительные частотные сдвиги в генераторах принимают значения в диапазоне между 10-10 и 10-8 [7], поэтому 
на практике обычно значения величины g-чувствительности выражаются величиной ppb/g (parts per billion/g – 
т.е. в миллиардных долях). Отметим, что g-чувствительность зависит не только от абсолютного значения, но и 
от направления ускорения, поэтому её можно считать векторной величиной P. 
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Величина g-чувствительности кварцевого генератора может быть измерена во время его производства, и 
производители генераторов так и поступают, используя известные методики оценки [7]. Однако, эти оценки 
могут измениться после монтажа кварцевого генератора на плату другого более сложного устройства 
(например, навигационного приемника) вследствие появления дополнительных напряжений, возникающих в 
процессе пайки. При измерении g-чувствительности кварцевого генератора, который установлен на печатной 
плате, но не находится внутри корпуса оборудования, следует учесть относительно быстро меняющиеся 
тепловые эффекты окружающей среды, поскольку они существенно могут повлиять на оценки  
g-чувствительности [3, 4]. Более того, кварцевые генераторы являются массовым продуктом, рассчитанным на 
использование в широком диапазоне сфер применения. Поэтому требования к характеристикам выпускаемой 
продукции у производителей кварцевых генераторов, предназначенных, например, для использования в 
бытовой аппаратуре потребителя (часы, сотовые телефоны и др.) могут отличаться от требований, 
предъявляемых производителями высокоточного оборудования, например, приемников ГНСС для машинного 
контроля. Очевидно, что производители такого оборудования должны осуществлять проверку своей продукции 
перед ее выпуском, и, в частности, тестировать стабильность частоты смонтированного на плату кварцевого 
генератора как компонента выпускаемого оборудования. 

Целью настоящей работы является экспериментальная оценка g-чувствительности кварцевого генератора, 
установленного на плату приемника ГНСС. 

 
2. Методы оценки g-чувствительности 

 
Чувствительность кварцевого генератора к ускорению обычно характеризуется его чувствительностью 

вдоль трёх взаимно перпендикулярных осей (x, y, z), направления которых можно определить несколькими 
способами. Производители кварцевых генераторов обычно оси (x, y, z) направляют по осям кристалла кварца 
[7]. Однако после монтажа кварцевого генератора на плату приемника в общем случае направление осей 
становится неизвестным для потребителей. Для них удобно оси чувствительности ориентировать, используя 
геометрические особенности монтажной платы, на которой расположен генератор в устройстве. Таким образом, 
можно понять, по какой оси плата имеет наибольшую чувствительность к вибрации, а по какой – наименьшую. 
Вектор g-чувствительности, как правило, направлен под некоторым углом к осям (см. рис. 1) [4]. 

Z-Axis
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X-Axiso

θ
Φ

Px
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Рис. 1. Ориентация вектора g-чувствительности TCXO в пространстве. 

 
Величину модуля P вектора g-чувствительности P, а также углы его ориентации в пространстве можно 

вычислить, если известны величины взаимно ортогональных компонент Px, Py и Pz, по следующим выражениям: 

 2 2 2
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В случае, когда вектор ускорения коллинеарен вектору P, влияние на частоту кварца будет самым значительным. 
В направлении оси x g-чувствительность кристалла может определяться как функция от углов  и : 

      , cos cosP Ф P Ф    . (4) 
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Если величина и угловая ориентация вектора P известны по отношению к устройству, имеющему в своём 
составе кварцевый генератор (например, навигационный приёмник), которое закрепляется определённым 
образом на источнике вибрации (например, тракторе), то, зная направление наиболее интенсивных вибраций, 
можно определить ожидаемый эффект от воздействующих ускорений [4]. 

Для оценки чувствительности кварца к ускорениям имеется много методов. Одним из наиболее часто 
используемых является метод, в котором для создания необходимого ускорения применяют вибростенд, 
позволяющий создавать вибрации с разнообразными амплитудами и частотами [7, 8]. Вибростенды позволяют 
создавать как гармонические, так и так называемые шумоподобные вибрации различной мощности и диапазона 
частот (Random Vibration). Однако вибростенды являются дорогими устройствами, к тому же требующими 
выполнения условий безопасности при установке в зданиях. 

Однако есть методы оценки чувствительности кварца без использования вибростендов. Общим для этих 
методов является то, что для измерения g-чувствительности используют ускорение свободного падения. 
Опишем их. 

При проведении статических измерений вдоль одной оси кварц некоторое время находится в неподвижном, 
т.е. в статическом состоянии, при котором гравитационная сила, действующая на кварц, не изменяется. По 
истечении этого времени положение кварца изменяется (обычно осуществляется переворот на 180°), и он 
находится в этом положении такое же время, как и в предыдущем. В литературе описание метода можно найти 
под названием «2-g tip-over test» [5, 9]. Такое название обусловлено тем, что при повороте генератора на 180° 
вокруг горизонтальной оси скалярное произведение ускорения свободного падения и вертикального вектора P 
меняется от –1g до +1g, что даёт разницу в 2g. Вычислить величину g-чувствительности генератора по 
испытываемой оси можно, поделив на 2 величину разности оценок относительно частотного сдвига для двух 
положений генератора. 

Несмотря на то, что этот метод внешне прост, он имеет существенный недостаток, заключающийся в 
сильном влиянии температурного дрейфа частоты генератора. Это особенно сказывается при тестировании 
кварцевых генераторов на монтажной плате без помещения её в корпус изделия. В этом случае при изменении 
положения платы (перевороте) изменяется температурный режим генератора, что приводит к температурному 
уходу частоты. В качестве примера [4] на рисунке 2 приведён график DO(t) зависимости значений 
относительного ухода частоты в единицах ppb/g 

     910
q

f t
DO t

f


   (5) 

в зависимости от времени для типового кварцевого генератора, применяемого в аппаратуре навигационных 
приёмников. В (5) fq – номинальная выходная частота кварцевого генератора, а f(t)=f(t)–fq – абсолютное 
отклонение выходной частоты от номинальной как функция времени. Измерения проводились на генераторе, 
расположенном на монтажной плате приемника без корпуса. На рисунке выделяются меандровые колебания 
частоты генератора из-за изменения знака воздействия ускорения свободного падения g при перевороте платы 
на 180° в вертикальной плоскости. Кроме того, при фиксированном положении платы виден температурный 
уход (тепловой тренд) с наложением шумовой составляющей изменения частоты генератора (так называемый 
фликкер-шум). Последние составляющие снижают точность оценки величины g-чувствительности генератора. 
 

 
Рис. 2. График DO(t) зависимости значений относительного ухода частоты в единицах ppb/g при измерении g-

чувствительности по методике «2-g tip-over test» 
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Если меандровые перевороты вокруг оси заменить вращением с небольшой скоростью (менее 1 Гц) вокруг 
этой же оси и регистрировать положение осей кварцевого генератора, то также можно произвести оценку 
величины g-чувствительности генератора. Этот метод можно назвать усовершенствованным статическим 
методом. В этом методе используется вращение генератора последовательно вокруг двух осей с определённой 
скоростью с регистрацией положения осей кварца в каждый момент времени. 

Регистрация положения осей генератора в движении требует усложнения конструкции аппаратуры, 
осуществляющей вращение, вследствие этого в настоящей работе ниже приводится другое решение, 
позволяющее реализовать оценку вибрационных характеристик кварцевого генератора без регистрации 
положения осей кварца в каждый момент времени. 

В работе [4] предложен новый метод оценки g-чувствительности кварцевого генератора, установленного на 
плате ГНСС-приёмника, без использования вибростенда. Описанная методика позволяет оценить величину 
ppb/g с априори неизвестным направлением вектора g-чувствительности, а также оценить модули проекций 
этого вектора g-чувствительности на три ортогональных оси системы координат, связанной с корпусом 
(платой) ГНСС-приёмника. В работе [4] представлен более общий случай указанной методики, ниже 
приводится относительно простой для реализации частный случай. 

Согласно [4] проводится вращение собранного в корпус приёмника ГНСС с априори известной постоянной 
угловой скоростью rot=const последовательно вокруг каждой из трёх ортогональных осей связанной с 
корпусом приёмника системы координат без индикации положения осей кварца в каждый момент времени. 
Величина угловой скорости может быть относительно небольшой, например, rot=1/3 Гц. Формирование и 
выдачу измерений, например, можно осуществлять на частоте Fe=10…100 Гц. 

 
 

3. Метод экспериментальной оценки величины ppb/g 
 
При вращении вокруг каждой из осей (x, y, z) оценивается относительное отклонение частоты кварцевого 

генератора от ее номинального значения fq, см. (5), в единицах ppb/g: 

  , , ,i iy DO x y z    . (6) 

Здесь и ниже по тексту α{x, y, z} – каждая из осей вращения, i – номер дискретного отсчета времени 
формирования измерений (с периодом Te=Fe

-1). Напомним, как приемник ГНСС формирует измерения DOi. 
С периодом Te приемник ГНСС формирует набор т.н. сырых данных [1], включающий оценки доплеровских 

сдвигов частот по всем отслеживаемым спутниковым сигналам. Затем, в приемнике рассчитывается его 
скорость с помощью метода наименьших квадратов (МНК) над указанными оценками [1, 10, 11]. На выходе 
этой процедуры получают оценки проекций вектора скорости, например, на оси вращающейся земной 
геоцентрической системы координат или на оси нормальной земной системы координат, а также оценку 
скорости дрейфа шкалы времени приёмника. Последняя и есть оценка относительного отклонения частоты 
кварцевого генератора от ее номинального значения DOi. 

Полученные по формуле (6) оценки как векторы наблюдения подставляются в модель наблюдения, 
описываемую следующими уравнениями: 

    
0

) 1 ,( , , 2, ,
d

k
i rot e rot e e ik

k

y C cos i T S si n i Nn i T a i T     


              (7) 

здесь и ниже по тексту Nα – число измерений при вращении вокруг соответствующей оси α, ni
α – величина 

дискретного белого Гауссового шума, величины Cα и Sα – проекции ортогональных гармонических 
составляющих изменения частоты кварцевого генератора на соответствующую плоскость вращения (т.е. 
плоскость, ортогональную оси вращения), d – степень полинома, аппроксимирующего постоянный сдвиг и 
температурные изменения частоты кварцевого генератора при вращении вокруг соответствующей оси, ak

α – 
коэффициенты указанного полинома. 

Затем для каждой из осей вращения с помощью МНК проводится оценка вектора оцениваемых параметров: 

  0, , ... 
T

dC S a a    X  (8) 

на основе вектора наблюдений: 

  1 2, ,...,
T

N
y y y 

   Y . (9) 

Оценка проводится по следующей формуле: 

  1
0

ˆ ˆ ˆ ˆ( )   , , ,...,
T

dC S a a        X D d , (10) 

где 

 
1

( )T
N

i i
i



 


 D h h , (11) 
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1

( )
N

T
i i

i

y



 


 d h , (12) 

i
h  – строки матрицы коэффициентов в модели наблюдения, рассчитываемые по формуле: 

          2 1,  ,1, , , 2,, ,d
i rot e rot e e e ecos i T sin i T i T i T i i NT              h  , (13) 

а  Ti
h  – результат их транспонирования. 

В дальнейшем используются только оценки компонент ˆ xC , ˆ xS , ˆ yC , ˆ yS , ˆ zC , ˆ zS . На их основе образуются 
оценки проекций вектора g-чувствительности на каждую из плоскостей вращения (см. рис. 3). Эти оценки 
рассчитываются по формуле: 

  2 2 2) ( ) ,ˆ( , ,ˆA zC S x y 
    . (14) 

 
Тогда величина интегральной оценки величины P ppb/g рассчитывается следующим образом: 
 

  2 2 21

2 x y zP A A A   P . (15) 

 

Z-Axis

Y-Axis

X-Axiso

G

Px

 
Рис. 3. Вектор g-чувствительности P и его проекции на оси системы координат и плоскости вращения. 

 
Можно также оценить величины проекций вектора g-чувствительности на каждую из осей: 

    2 2 , , ,P A x y z  


  P , (16) 

где 

  
, 0,

0, 0.

a a
a

a


  

 (17) 

 
Для большей достоверности при использовании приведённой методики проводят несколько прогонов 

вращений вокруг каждой из осей α{x, y, z}, после чего значения рассчитанных по формуле (14) оценок Aα
2 

усредняются, получая величины 2A
 , и интегральная величина P ppb/g рассчитывается по формуле (15) на 

основе полученных усреднённых величин 2A
 . 

 
4. Экспериментальные данные 

 

В таблице 1 приводятся значения рассчитанных оценок 2A
  по серии из 10 прогонов при вращении вокруг 

каждой из осей α{x, y, z}, а также рассчитанное по формуле (15) значение интегральной оценки P для четырёх 
однотипных ГНСС-приёмников компании Topcon Positioning Systems. В правых колонках приводятся оценки 
проекций вектора g-чувствительности на каждую из осей вращения, рассчитанные по формуле (16). 
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Таблица 1 
 

Оценки g-чувствительности TCXO, установленных на платы четырех приемников ГНСС 
 

Приёмник 2
xA  2

yA  2
zA  P xP  yP  zP  

Rcv1 2.419 2.453 0.135 2.438 0.070 0.000 2.416 
Rcv2 2.371 2.373 0.145 2.374 0.119 0.069 2.370 
Rcv3 0.475 1.625 1.529 1.613 1.541 0.000 0.514 
Rcv4 0.232 1.563 1.522 1.551 1.535 0.000 0.304 

 
Из таблицы 1 видно, что для приёмников с условными названиями Rcv1 и Rcv2 имеет место относительно 

большая величина P ppb/g ≥ 2, в то время как согласно технической документации производителя кварцев эта 
величина была заявлена P<1.5. В дальнейшем было продемонстрировано ухудшение качества решения 
навигационных задач в указанных ГНСС-приёмниках при их работе в сложных условиях, вызванных 
механическими вибрациями. Тем самым указанная методика позволила отбраковать на ранней стадии 
некачественную продукцию. 

В таблице 2 приводятся данные для семи других реальных приемников ГНСС, для которых были оценены 
значения P ppb/g их кварцевых генераторов по указанной выше методике (обозначим их P0), а также 
дополнительно по методике завода-изготовителя кварцевых генераторов. Для этого был производен демонтаж 
кварцевых генераторов с плат приемников и проведены эксперименты на стенде изготовителя. Каждый 
кварцевый генератор устанавливался в крепеж вибростенда (без пайки), после чего осуществлялась запись 
измерений при вибрациях. Были проведены по два замера для каждого генератора (каждая серия замеров в 
разное время, т.е. не подряд) – эти данные приведены в двух правых столбцах (P1 и P2) таблицы 2. 

Обращает на себя внимание большой разброс в значениях P1 и P2. Возможно, это объясняется различными 
температурными режимами окружающей среды при каждом запуске, а также различным креплением 
генератора на вибростенде. В то же время, значения P ppb/g, рассчитанные по описанной в статье методике 
для каждого конкретного приемника ГНСС (со своим кварцевым генератором), от одной серии прогонов к 
другой дают близкие числа (см. столбец P0 в таблице 2). Тем самым продемонстрировано преимущество 
указанной методики. 

Таблица 2 
 

Оценки g-чувствительности TCXO, установленных на платы семи приёмников ГНСС,  
измеренные различными методами 

 
№ п/п P0 P1 P2 

1 1.49 1.96 2.18 
2 1.49 1.63 1.59 
3 1.52 1.89 2.08 
4 1.59 1.83 1.64 
5 1.51 1.54 1.35 
6 1.48 1.79 1.41 
7 1.58 1.74 1.72 

 
В заключение отметим, что превышение интегральной оценки P ppb/g заданного порога может быть 

вызвано несколькими причинами, такими как использование некачественных комплектующих (кварцевых 
генераторов), или нарушение технологии монтажа платы ГНСС-приёмника. В любом случае, применение 
указанной методики способствует повышению качества выпускаемых высокоточных приемников ГНСС. 

 
Заключение 

 
В статье освещается методика оценки g-чувствительности кварцевых генераторов, используемых в 

приемниках ГНСС. Проведенные экспериментальные испытания подтвердили ее преимущества по сравнению с 
другими известными методиками в случае применения кварцевых генераторов в приемниках ГНСС. 

 
 

Благодарности 
 

Автор выражает признательность за экспериментальные данные, поддержку и одобрение со стороны В.Б. 
Кузьмичева, С.В. Рогачкова, В.В. Белоглазова и В.Н. Баранова, и, особенно, М.И. Жодзишского. 

 



СИСТЕМЫ СИНХРОНИЗАЦИИ, ФОРМИРОВАНИЯ И ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 

№5-2019 
________________________________________________________________________________________________________ 

 20

Литература 
 

1. Борискин А.Д., Вейцель А.В., Вейцель В.А., Жодзишский М.И., Милютин Д.С. Аппаратура высокоточного 
позиционирования по сигналам глобальных навигационных спутниковых систем: приемники-потребители навигационной 
информации // Под ред. М.И. Жодзишского. М.: Изд-во МАИ-ПРИНТ. 2010. 292 с. 

2. Teunissen P., Montenbruck O. (eds.). Springer handbook of global navigation satellite systems // Springer, 2017. 1327 p. 
DOI 10.1007/978-3-319-42928-1. 

3. Zhou H., Nicholls C., Kunz T., & Schwartz H. Frequency accuracy & stability dependencies of crystal oscillators //Carleton 
University, Systems and Computer Engineering, Technical Report SCE-08-12. 2008. 

4. Zhodzishsky M., Beloglazov V., Milyutin D., Kurynin R., Kuzmichev V., Rogachkov S. A method of measuring g-sensitivity 
of quartz oscillators. РСТ RU 2018/000202 by 29.03.2019. 

5. Bhaskar S., Curran J. T., Lachapelle G. Improving GNSS carrier-phase tracking via oscillator g-sensitivity compensation // 
IEEE Transactions on Aerospace and Electronic Systems. 2015. Vol. 51. No. 4, pp. 2641-2654. 

6. Никитин Д.П. Повышение виброустойчивости приемника сигналов ГНСС при работе в контуре системы 
управления // Труды МАИ. 2013. №. 67. С. 17-17. 

7. QuartzCom. VT7-705CM-SQ-HPG [DataSheet] URL: http://www.quartzcom.com/upload/cms/user/VT7-705-SQ-
HPG.pdf, last access May 2019. 

8. Hati A., Nelson C., Howe D. Vibration-induced PM noise in oscillators and its suppression // Aerial Vehicles. IntechOpen, 
2009. 

9. Filler R.L. The effect of vibration on frequency standards and clocks //Thirty Fifth Annual Frequency Control Symposium. 
IEEE, 1981, pp. 31-39. 

10. Жодзишский М.И., Курынин Р.В. Исследование свойств систем раздельной и совместной фазовой синхронизации и 
оценки позиции и скорости движения приемников ГНСС // T-Comm: Телекоммуникации и Транспорт. 2017. Т. 11, № 1.  
С. 45–50. 

11. Zhodzishsky M.I., Kurynin R.V. Methods for Velocity Measuring of Navigation Receivers, in: SYNCHROINFO 2018 
Systems of Signal Synchronization, Generating and Processing in Telecommunications, IEEE Conference # 43613. IEEE, 2018,  
pp. 1-7. DOI: 10.1109/SYNCHROINFO.2018.8457064. 



СИСТЕМЫ СИНХРОНИЗАЦИИ, ФОРМИРОВАНИЯ И ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 

№5-2019 
________________________________________________________________________________________________________ 

 21

МОДЕЛИРОВАНИЕ ПОТОКА ОШИБОК ДЛЯ ЦИФРОВЫХ 
РАДИОТРАКТОВ 

 
Шестаков Владимир Владимирович, 
МТУСИ, доцент, к.т.н., Москва, Россия, 

shvvov@mtuci.ru 
 

Манонина Ирина Владимировна, 
МТУСИ, доцент, к.т.н., Москва, Россия, 

ivm@mtuci.ru 
 

Аннотация 
При теоретических исследованиях вопросов кодирования, передачи и декодирования цифровой информации, часто 
пользуются понятием дискретного канала связи. При этом для отражения влияния канала на тракт передачи достаточно 
моделировать последовательность ошибок. Для имитации последовательности ошибок предложена математическая 
модель, в основу которой положено представление огибающей замирающего сигнала в виде вероятностного дискретного 
автомата, для описания которого использована простая цепь Маркова. Определены параметры модели, с учетом 
особенностей радио тракта. 
 
Ключевые слова 
Модель дискретных каналов связи; цепь Маркова; матрица переходных вероятностей; замирания в радиоканалах; 
вероятность ошибки; цифровой радиотракт. 

Введение 
 

Под математической моделью дискретного канала связи следует понимать случайный процесс, достаточно 
точно отображающий закономерности возникновения ошибок в дискретном канале. Математическая модель 
позволяет в принципе рассчитать любые характеристики, как дискретного канала, так и системы в целом. 

Большой класс математических моделей, описывающих распределение ошибок в дискретном канале, 
базируется на теории цепей Маркова, при этом удобно пользоваться статистикой элементарных состояний 
канала. Число состояний канала и условные вероятности ошибки   в каждом из состояний могут быть 
любыми. Математическая модель дискретного канала связи представляет собой случайный процесс, достаточно 
точно отображающий закономерности возникновения ошибок в дискретном канале и позволяет в принципе 
рассчитать любые характеристики, как дискретного канала, так и системы в целом. 

При этом для построения модели источника ошибок необходимо, основываясь на характеристиках 
радиотракта, определить параметры цепи Маркова, а именно элементы матрицы переходных вероятностей и 
финальные вероятности, а также вероятности ошибок в состояниях. 

Данный подход позволяет реализовать модель тракта, как на физическом уровне в виде имитатора, так и 
возможность моделирования на ЭВМ. 

 
Выбор метода моделирования радиотракта 

При теоретических исследованиях вопросов кодирования, передачи и декодирования цифровой информации 
часто пользуются понятием дискретного канала связи. Понятие дискретного канала связи позволяет, отвлекаясь 
от физической природы в непрерывном канале связи, представлять совокупность непрерывных каналов связи и 
модемов на его концах как некоторый «чёрный ящик», на вход которого подается α-элементная двоичная 
последовательность 1 2( , ,..., )A a a a , отображающая передаваемое исходное сообщение, а с выхода снимается 

дискретная последовательность символов    
1 2( , ,..., )A a a a , которая отличается от аналогичной 

последовательности на входе только наличием ошибок. 
Под математической моделью дискретного канала связи следует понимать случайный процесс, достаточно 

точно отображающий закономерности возникновения ошибок в дискретном канале. Математическая модель 
позволяет в принципе рассчитать или приближенно оценить любые характеристики как дискретного канала, так 
и системы в целом [1]. 

Для выбора оптимальных способов защиты от ошибок потребовалось тщательное изучение статистики 
ошибок с целью изыскания математической модели, достаточно отражающей реальный характер 
возникновения ошибок. Эти исследования привели к тому, что в настоящее время насчитывается несколько 
десятков моделей, более или менее удовлетворительно описывавших поток ошибок в реальных каналах. Как 
правило, во всех этих моделях процесс искажения информации рассматривается как процесс наложения на эту 
информацию дискретного потока ошибок, не зависящего от вида передаваемых сообщений [1]. 

При построении моделей источников ошибок в дискретных каналах связи прибегают к описанию их при 
помощи вероятностных автоматов и матричных процессов, при этом удобно пользоваться статистикой 
элементарных состояний канала, при которой канал описывается несколькими возможными состояниями. 
Число состояний канала и условные вероятности ошибки   в каждом из состояний могут быть любыми. Смена 
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состояний может происходить на каждой позиции передаваемой последовательности. Однако одно и то же 
состояние может сохраняться и на серии смежных позиций. Серии «плохих» символов в последовательности 
состояний соответствует так называемый пакет (пачка) ошибок. 

В целом ряде математических моделей для описания потока ошибок в дискретном канале связи 
используется аппарат теории Марковских цепей. Суть описания потока ошибок на основе цепей Маркова 
состоит в следующем. Считается, что имеется k-ичный процесс возможных несовместных состояний 

 ,  0,1,..., 1i ic c k  , представляющий собой простую цепь Маркова. Для описания простой цепи Маркова 

необходимо задать условные вероятности 
1i ic cp


 того, что система на i-том шаге перейдет в состояние ic  при 

условии, что система на (i – 1)-вом шаге находилась в состоянии 1ic  . Указанные условные вероятности 

называются переходными. 
Статистика ошибок  iE  полностью определяется матрицей переходных вероятностей 

1 0c cp


 порядка k и 

значениями вероятности ошибки в каждом состоянии 0 1 1, ,..., k    . Элементы матрицы удовлетворяют 

следующим условиям: 

 
1 1
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i j i j

j

k

c c c c
c

p p i ,k
 




    . (1) 

Подобные матрицы называются стохастическими. Вероятность ошибки в канале записывается выражением: 
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c c
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p p 



   (2) 

где 
0c cp p  – финальные вероятности состояний, которые определяются по матрице переходных вероятностей 

из системы уравнений: 
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


 (3) 

Для эргодических цепей финальные вероятности совпадают с начальными, где начальные вероятности 
1cp


 

определяются состоянием системы на начальном шаге. 
Одной и той же реализации последовательности ошибок могут соответствовать Марковские модели с 

различными параметрами. С увеличением числа k состояний последовательности  ic  число независимо 

определяемых параметров растёт, как k. Увеличение числа состояний дает возможность более детально описать 
последовательность ошибок. 

Марковские модели основаны на посимвольном описании двоичных процессов. Наряду с таким описанием 
часто удобно использовать интегральное (интервальное) описание источника ошибок (состоящее в задании 
многомерных законов распределения интервалов между событиями), основанное на теории процессов 
восстановления, характеризующихся совокупностью моментов появления ошибок, интервалы между которыми 
есть взаимозависимые одинаково распределенные случайные величины. Существуют модели, основанные на 
теории процессов накопления, допускающие перекрытие пакетов ошибок [1, 8, 9, 10]. 

Однако каждая математическая модель дискретного канала основывается на конкретной реализации, 
полученной на определенной реальной трассе с определенным видом модуляции и способом обработки сигнала 
в приёмнике. В случае изменения одного из условий необходимо повторное проведение испытаний и создание 
новой математической модели, основанной на полученных результатах. Кроме того, для создания модели 
необходимо иметь полную реализацию потока ошибок, что связано с определенными трудностями, так как 
требует применения сложной аппаратуры и длительной обработки полученной информации. Однако при 
моделировании канала связи разработчик не всегда располагает подобной информацией. Публикации, 
посвященные вопросу статистики ошибок, содержат обычно графический материал или усредненные 
статистические характеристики [2]. 

При исследовании радиоканалов наиболее часто определяют вид замираний и временные характеристики 
канала (корреляционная функция, интервал корреляции и т.д.) [3]. Следовательно, желательно, располагая 
характеристиками непрерывного канала, иметь возможность создавать модели дискретного канала, на базе 
которых возможна реализация потока ошибок с учётом группирования. 

Как уже было отмечено, большой класс математических моделей, описывающих распределение ошибок в 
дискретном канале, базируется на теории цепей Маркова. По этим моделям дискретный канал можно 
представить в виде эквивалентной схемы – рис. 1, содержащей сумматор по модулю два, на один из входов 

которого подан информационный сигнал iB


, а другой подсоединен к коммутатору, обеспечивающему 
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коммутацию источников ошибок iE


, вероятность появления нуля на выходе которых соответствует 

вероятностям ошибок в состояниях. Управление коммутатором осуществляется с помощью источника 
коммутирующего процесса, для описания которого использована простая цепь Маркова. С выхода сумматора 
по модулю два снимается сигнал, пораженный ошибками. В случае применения данной модели для описания 
последовательности ошибок в трактах, использующих радиоканал, считая при этом, что группирование ошибок 
обусловлено только замираниями и учитывая общее правило определения вероятности ошибки в каналах с 
замираниями, можно сделать вывод, что цепь Маркова описывает поведение огибающей замирающего сигнала. 

 
Рис. 1. Эквивалентная схема дискретного канала 

 
Определение параметров модели на базе статистических характеристик радиоканала 

 
Взяв одну из реализаций стационарного эргодического процесса, использованного для описания поведения 

коэффициента передачи в канале с замираниями, рассмотрим во временной области предлагаемую 
аппроксимацию, показанную на рис. 2, где   – модуль коэффициента передачи, дT  – интервал дискретизации. 

 
Рис. 2. Аппроксимация коэффициента передачи в канале с замираниями 

 
Как видно из приведенных построений, изменение коэффициента передачи в процессе замираний 

аппроксимируется дискретным процессом, причем, чем меньше интервал дискретизации и больше уровней 
квантования, тем точнее эта аппроксимация. Полученный дискретный процесс является представлением 
огибающей замирающего сигнала в виде вероятностного дискретного автомата, для описания которого 
использована простая цепь Маркова. При этом для построения модели источника ошибок необходимо, 
основываясь на характеристиках радиотракта, определить параметры цепи Маркова, а именно элементы 
матрицы переходных вероятностей и финальные вероятности, а также вероятности ошибок в состояниях. 

Решить подобную задачу в общем виде в настоящее время невозможно из-за аналитических трудностей. 
Однако, наложив разумные ограничения на параметры цепи Маркова, можно построить математическую 
модель, удовлетворительно описывающую характер распределения ошибок в радиотракте. При моделировании 
потока ошибок целесообразно выделить три состояния канала: первое – когда канал можно считать полностью 
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закрытым 20,25 0,5  ; второе – когда вероятность ошибки 1  значительно выше средней; третье – когда 

вероятность ошибки 0  ниже средней, что соответствует «хорошему» состоянию канала. Кроме того, в случае 

медленных замираний, что в большинстве случаев выполняется, состояния каналов довольно устойчивы и 
переход из одного возможен лишь в два соседние. Это же условие можно также использовать для выбора 
интервала дискретизации, так как параметры цепи Маркова определяются не по конкретной реализации 
последовательности ошибок, а на базе статистических характеристик радиоканала. В этом случае матрица 
переходных вероятностей следующая: 

 
1 0

00 01

10 11 12

21 22

0

0
c c

p p

p p p p p

p p


  . (4) 

Ограничения, обусловленные медленными замираниями, можно использовать для выбора интервала 
дискретизации. Так как модель будет использована для имитации потока ошибок, а не для расчёта 
характеристик дискретного канала и, кроме того, параметры Марковской цепи будут определяться не по 
конкретной реализации потока ошибок, а на базе статистических характеристик радиоканала, интервал 
дискретизации можно выбирать из следующих условий: 
  б д в 1T T T   , (5) 

где бT  – длительность одного бита информации; дT  – интервал дискретизации;  в 1T   – средняя длительность 

замираний относительно нижнего уровня квантования 1 . 

Длительность бT  определяется необходимой скоростью передачи информации и может быть различной, 

причём нижний предел достигает единиц наносекунд, а длительность замираний  в 1T   исчисляется сотнями 

миллисекунд и даже секундами [4]. Вследствие этого, для упрощения задачи при реализации источника 
коммутирующего процесса, целесообразно выбирать интервал дT  в n раз больше длительности одного бита,  

где n – целое число, выбираемое с учетом выполнения соотношения (5). 
Среднюю длительность замираний можно определить, используя теорию выбросов случайных процессов  

[5, 6]. 
Замирания наиболее общего вида (четырёхпараметрические распределения, m-распределения Накагами) 

хотя и достаточно хорошо аппроксимируют реальные физические процессы, однако приводят к весьма 
громоздким вычислениям. Поэтому обычно используют наиболее простые модели – релеевскую и райсовскую. 
Многочисленные исследования, проводимые при связи с подвижными объектами в диапазоне СВЧ, показали, 
что в этом случае наиболее характерным является релеевское распределение: 

  
2

2 2
exp

2
W

 
 

 
     

. (6) 

Исходя из этого положения, были получены все соотношения. 
Финальные вероятности в соответствии с определением могут быть найдены путем интегрирования 

релеевской плотности в пределах, определяемых уровнями 1  и 2 . 

Вероятность ошибки приёма определенного элемента сигнала при общих медленных замираниях  0p h  

равна вероятности ошибки в канале без замираний, рассчитанной для данного мгновенного значения 

отношения энергии элемента сигнала к спектральной плотности помехи 2h . Но в процессе замираний величина 
2h  изменяется пропорционально 2 . Поэтому для определения полной вероятности ошибочного приёма 

элемента сигнала необходимо усреднить эту условную вероятность в соответствии с распределением 
вероятности  . 

Если обозначить через 2
0h  математическое ожидание величины 2h , то, очевидно, что: 

 
2

2 2
02

0

h h



  . (7) 

Пусть вероятность ошибок в канале без замираний выражается функцией  f h . Тогда полная вероятность 

ошибок в канале с медленными общими замираниями определится как: 

     0
0

00

h
p p h f d


  



  
    

 
 . (8) 

В соответствии с определением плотности вероятности [5] выражение (8) можно записать следующей 
приближенной формулой: 
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0

k k
k

p p 



  , (9) 

где kp  – вероятность нахождения огибающей сигнала между уровнями k  и 1k  ; k  – средняя вероятность 

ошибки в канале без памяти, коэффициент передачи которого фиксирован и равен: 1

2
k k  

. 

Как видно из полученной формулы, выражение (9) совпадает с выражением (2) – вероятности ошибки в 
дискретном канале в случае описания его Марковской моделью источника ошибок, при неограниченном числе 
состояний. 

Среднее значение длительности выброса огибающей определяется по следующей формуле (при 
дополнительном предположении об эргодичности процесса): 

  
     

1

в 1 1
1 10

2 1
''

T W d
WR 
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 






  
  . (10) 

Средняя длительность интервалов между выбросами огибающей (длительность выбросов ниже уровня 1 ) 

определяется по формуле: 

  
     

1

в 1 1
1 10 0

2 1
''

T W d
WR


  

 


  
  , (11) 

где  1W   – плотность распределения огибающей сигнала;  0
''R  – вторая производная коэффициента 

корреляции огибающей сигнала. 
Коэффициент корреляции характеризует изменение процесса во времени и зависит от физических процессов 

в ионосфере (тропосфере) и может быть определен экспериментально. Для коэффициента корреляции  R   

при интерференционных замираниях можно использовать приближенные формулы: 

  
2

0 2
exp

2 k

R



 
    

 (12) 

или 

  0 exp
k

R





 
  

 
. (13) 

Величина k  характеризует скорость замираний, при этом её часто называют временем корреляции или 

средним периодом замираний. 
Учитывая наложенные ограничения, определим финальные вероятности, условные вероятности ошибки в 

каждом состоянии и элементы матрицы переходных вероятностей. Финальные вероятности можно определить, 
интегрируя одномерную плотность распределения вероятностей огибающей в пределах, определяемых 
уровнями 1  и 2 . В случае трёх состояний финальные вероятности определяются по следующим формулам: 

  
2

0p d


  


  , (14) 

  
1

2
0

p d

    , (15) 

 1 0 21p p p   . (16) 

Последнее выражение получено из условия  
0

1d  


  в соответствии с определением плотности для 

огибающей случайного процесса, в тоже время это соответствует условию (3). 
В соответствии с выражением (8), интегрируя функцию  f h  с весом     в пределах, определяемых 

уровнями 1  и 2 , получаем выражение для вероятности ошибки в каждом состоянии (допускается, что 

внутри состояний ошибки независимы): 
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 . (19) 

Для определения элементов матрицы переходных вероятностей запишем уравнения (1) и (3) для случая, 
когда Марковская цепь описывается матрицей вида (4): 
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Так как уравнения являются линейно зависимыми, то для определения всех элементов матрицы переходных 
вероятностей необходимо доопределить два её элемента, исходя из статистических характеристик, 
используемых для описания радиоканала. Используя элементы теории выбросов случайных процессов [5, 6], 
можно определить вероятность пересечения на заданном интервале дT  уровней 1  и 2  как с положительной, 

так и с отрицательной производной. Определив, таким образом, переходные вероятности 01p  и 21p , можно 

получить формулы для вычисления остальных элементов матрицы переходных вероятностей. Считая 01p  и 

21p  известными и подставляя в (20), получим [7]: 
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Вероятности ошибок в состояниях могут быть найдены путём интегрирования функции, выражающей 
вероятность ошибки в канале без замираний с весом, определяемым плотностью вероятности коэффициента 
передачи, характеризующей замирания, в пределах, определяемых уровнями 1  и 2 . В случае оптимального 

некогерентного приёма сигналов ОФМ, ЧМ, АМ вероятность ошибки 2  определяется следующими 

формулами, соответственно: 
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При этом для случая АМ, учитывая, что величина 
2

21
12

0

10h

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  , была использована приближенная формула. 

Вероятности ошибок 1  и 0  определяются аналогично, при этом для АМ выполняется условие 
2
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12

0

1h



  , 

что позволяет использовать приближенные выражения. Кроме того, вероятность ошибки 1  может быть 

определена из выражения (3), если известна средняя вероятность ошибки в канале. Используя формулы (22), 
(23), (24) и учитывая, что вероятность ошибки 2 0 25,   задана, можно, используя методы итеративного 

решения уравнений, определить значение уровня 1 . 
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Для определения переходных вероятностей была использована модель, основанная на связи между 
пересечением уровня и идеальным ограничением. Процесс на выходе идеального ограничителя с 
характеристикой: 

   0

0

1,  

1,  

x x
y f x

x x


   

, (25) 

представляет последовательность двуполярных прямоугольных импульсов постоянной амплитуды ±1. 
Длительность положительных импульсов совпадает с длительностью выбросов над уровнем 0x , а длительность 

отрицательных импульсов – с интервалом между этими выбросами процесса, действующего на входе 
ограничителя. Совместная вероятность того, что в момент 1t  был отрицательный импульс, а в момент 2t  – 

положительный на выходе нелинейного элемента с характеристикой вида (25), определяется следующим 
выражением: 

    (  ) 2 1 д
1 1

1 1
4 4

p B t t B T               , (26) 

где  B   – корреляционная функция процесса на выходе ограничителя. 

Откуда искомые условные вероятности равны: 
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где ( )p   ( ( )p  ) – безусловная вероятность события, заключающегося в нахождении процесса ниже (выше) 

уровня 0x . 

Безусловные вероятности в этих формулах равны финальным вероятностям. Корреляционную функцию на 
выходе нелинейного элемента определим, учитывая вид нелинейного преобразования, а также используя 
разложение двумерной релеевской плотности по ортогональным полиномам Лагерра. Подставляя полученные 
значения в формулы (27), окончательно получим: 
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где 1nL   – полином Лаггера; коэффициент корреляции  0R   может быть определен по (12) и (13). 

Остальные элементы матрицы переходных вероятностей определяются из уравнений цепи Маркова (3). 
 
 

Заключение 
 

В статье предложена модель, в основу которой было положено представление огибающей замирающего 
сигнала в виде вероятностного дискретного автомата, для описания которого использована простая цепь 
Маркова. Учитывая особенности радиотракта, предложена структура модели. Предложено для определения 
параметров использовать модель, основанную на связи между пересечением уровня и идеальным 
ограничением, а также уравнения цепи Маркова, определены элементы матрицы переходных вероятностей. 
Вероятности ошибок в состояниях определяются на основе теории передачи дискретных сообщений.  
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Аннотация 
В традиционных системах гидросферной связи обычно используются акустические волны. Однако акустические системы 
подводной связи обладают низкой пропускной способностью, которой не хватает для работы современных беспроводных 
датчиков и подводных аппаратов. Использование радиоволн также не дает нужного сочетания скорости передачи и 
дальности. Все это привело к развитию гидросферной оптической беспроводной связи, так как она потенциально 
обеспечивает более высокую скорость передачи данных, чем традиционные акустические системы связи при значительно 
более низком потреблении энергии. Одной из главных сложностей проектирования подводных оптических беспроводных 
систем в сложности моделирования физико-химических характеристик океанской воды. Целью данного обзора является 
обобщение имеющихся моделей подводных оптических линий связи с учетом различных эффектов распространения, 
которые влияют на дальность и скорость работы системы. 
 
Ключевые слова 
Оптические линии связи, гидросферные оптически линии связи, гидросферная связь, затухание, рассеяние. 

 
Введение 

 
В настоящее время, в беспроводных гидросферных системах связи (БГСС) используются для связи 

акустические волны. К недостаткам таких систем можно отнести их низкую пропускную способность. В 
настоящее время акустическая гидросферная связь может поддерживать скорость передачи данных до десятки 
кбит для больших расстояний (в диапазоне км) и до сотни кбит при передаче на короткие расстояния 
(несколько метров).  

Радиоволны являются еще одним вариантом построения БГСС для связи с высокой скоростью на короткие 
расстояния. Однако ослабление радиоволн возрастает с увеличением частоты и мощность радиоволн сильно 
ослабляется водой.  

В оптическом диапазоне частот, подводная связь также ограничивается короткими расстояниями из-за 
поглощения водой и обратного рассеяния. Однако, в 1963 году было показано [1], что затухание в синем и 
зеленом (450-550 нм) диапазонах оптического спектра значительно меньше по сравнению с другими длинами 
волн. Это было подтверждено экспериментально в работе [2]. 

Это открытие сделало возможным создание первых оптических БГСС работающих в зеленом диапазоне [3]. 
В последнее время, благодаря достижениям в области излучателей, приемников, и методов обработки сигналов, 
системы ОБГСС вновь заинтересовали исследователей и были предложены в качестве альтернативы или 
дополнительного решения для акустических и ВЧ систем подводной связи на короткие и средние расстояния 
(<100 м). Текущие исследования в области ОБГСС в основном направлены на повышение дальности передачи и 
скорости передачи данных этих систем за счет использования современных лазеров, новых методов модуляции 
и кодирования. В таблицу 1 сведены сведения о некоторых существующих ОБГСС и их характеристиках. 

Один из последних обзоров по системам ОБГСС сделан в работе [18]. В работе приведены различные схемы 
модуляции, модели каналов, и методы кодирования, применяемые в ОБГСС, а также сделана оценка 
возможностей практической реализации систем ОБГСС.  Одной из проблем при моделировании и 
проектировании ОБГСС являются сложные физико-химические характеристики морской и океанической воды. 
Пропускная способность ОБГСС рассматривается в [19,20,21,22,23]. В работах [21] и [22], рассмотрена 
векторная теория переноса излучения для моделирования канала передачи с учетом разнородного состава воды 
и свойств света. 

Целью данного обзора является обобщение имеющихся методов моделирования ОБГСС с учетом различных 
явлений распространения, которые влияют на параметры  ОБГСС. Основное внимание в этом обзоре уделено 
последним исследованиям в области проектирования оптического канала связи и моделирования 
распространения волн в гидросфере. 
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Таблица 1 

Основные характеристики существующих ОБГСС 
Дальность (м) Мощность (мВт) Источник излучения Скорость передачи 

данных Гбит/с 
Год разработки 

20-30 30 светодиод 0.001-0.010 1995 [4] 
30-50 1000 лазер 1 2008 [5] 

2 10 лазерный диод 1 2008 [6] 
64 м (чистый океан) 

8 м (мутная) 
3000 светодиод 5 

1 
2008 [7] 

30 (бассейн) 
3 (океан) 

5000 полупроводниковый 
лазер 

0,0012 
0,0006 

2009 [8] 

200 5000 светодиод 0,0012 2010 [9] 
31 (глубокое море) 
18 (чистый океан) 
11 (прибрежная 

зона) 

100 светодиод 1 2012 [10] 

20-30 500 светодиод 0.000001 2013[11] 
5,4 15 лазер 4,8 2015[12] 
4,8 40 лазер 1,45 2015[13] 

7 (прибрежная зона) 12 лазер 2,3 2015[14] 
6 15 лазерный диод 4,8 2016[15] 
6 15 лазер 12,4 2017[16] 

80 2000-3000 лазерный диод Адаптивная (от 
мегабита до ГБ/с) 

2018[17] 

 
1. Закономерности распространения оптических волн в гидросфере 

 
Физико-химические свойства воды меняются в зависимости от географического расположения и 

концентрации растворенных в воде веществ. В целом, принято различать следующие типы воды (на основе 
классификации [24]): 

1) Чистая морская вода 
Поглощение в чистой морской воде рассматривается как сумма поглощения молекулами воды и поглощения 

солями, находящихся в чистой морской воде. Последнее считается пренебрежимо малым в видимой области 
спектра (400 - 700 нм). Поглощение в воде в этом случае является основным ограничивающим фактором 
передачи, и оно увеличивается с увеличением длина волны. Таким образом, длины волны красного спектра (500 
нм) ослабляются больше, чем синего и зеленого.     

2) Прибрежные воды океана 
В воде этого типа гораздо больше концентрация растворенных частиц и, таким образом, уровень ее 

мутности выше. Эффекты рассеяния становятся значительными в этом типе воды. 
3) Мутная вода гавани 
Вода этого типа имеет самую высокую концентрацию растворенных и взвешенных частиц и, следовательно, 

дальность распространения оптического луча из-за поглощения и рассеяния в такой воде очень мала. 
 Физические свойства воды также изменяются в зависимости от глубины. Вертикальные водные слои 

классифицируются по наличию или отсутствию солнечного света [25]:  
1) Эвфотическая зона. Слой вблизи поверхности моря (0-200 м). В этом слое наибольший вклад в 

распространение волны вносит поглощение за счет наличия фитопланктона и солнечное излучение. 
2) Дифотическая зона. Нижний слой (200-1000 м), в котором недостаточно света для фотосинтеза. 
3) Афатическая зона. Слой ниже фотической зоны, область полной темноты. 
 

1.1 Поглощение и рассеяние 
 
Понятия коэффициентов поглощения и рассеяния могут быть определены на основе предложенной в [27] 

геометрической модели. Данная модель представлена на рис. 1. 
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Рис. 1. Геометрия распространения волны [27] 

 

В этой модели, на элементарный объем воды V  с толщиной r  падает луч света с мощностью iP  имеющий 

длину волны λ.  Мощность, которая поглощается водой обозначается aP  , рассеянная мощность обозначаются 

Ps, оставшаяся мощность обозначается tP . Таким образом, можно записать следующее соотношение между 

мощностями: 
        i a S tP P P P      . 

Поглощение определяется как отношение поглощенной мощности к падающей мощности: 

   
 

a

i

P
A

P





 . 

Аналогичным образом, отношение мощности рассеянного света к падающей мощности определяется как 
рассеяние, В 

   
 

S

i

P
B

P





 . 

Коэффициенты поглощения и рассеяния можно найти, взяв предел при толщине, стремящейся к бесконечности: 

   
Δ 0
lim

Δr

A
a

r





 , 

   
Δ 0
lim

Δr

B
b

r





 . 

 
Общий коэффициент ослабления может быть получен как сумма коэффициентов поглощения и рассеяния: 

     c a b          (1) 

Типичные значения коэффициентов поглощения и рассеяния указаны в [54]. 
В соответствии с [28], общий коэффициент поглощения в морской воде может быть смоделирован в виде 

суперпозиции поглощения чистой морской водой, (например, молекулами воды, взвешенных частиц и 
растворенных солей) и поглощения от органических веществ [28]: 

          0.602
exp exp ccw f f f h h h ca a a c k a c k a          

где -   wa  - коэффициент поглощения чистой воды, fa  - удельный коэффициент поглощения фульвокислот, 

ha - коэффициент поглощения гуминовых кислот, ca - коэффициент поглощения хлорофилла, fc  - 

концентрация гуминовых кислот, hc - концентрации хлорофилла fk - экспоненциальный коэффициент 

фульвовый кислоты, hk - экспоненциальный коэффициент гуминовых кислот. 

Для моделирования рассеяния света обычно используется объемная функция рассеяния  ,     (volume 

scattering function, VSF), которая описывает угловое распределение рассеянной мощности по отношению к 
падающей мощности на единицу объема. Для неполяризованного света и изотропной среды рассеяние 
становится зависимым от угла падения. Объемная функция рассеяния для рассеянной мощности в направлении 
  с телесным углом ΔΩ  выражается в виде: 

  
Δ 0 ΔΩ 0

Δ
, lim lim

Δ ΔΩr

B

r
  

 
  

 
Пространственная (фазовая) функция рассеяния (scattering phase function, SPF) показывает угловое 

распределение рассеянной мощности для заданной длины волны и определяется следующим образом: 

    
 

,

b

  
 


  
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В работах [29], [30] в качестве пространственной функции рассеяния используется  функция Хеньи-
Гринштайна (HG)  

    
 

2

32 2

1
,

4 (1 2
HG

g
P g

g gcos
  

 


 

 
  

 
где  g - параметр асимметрии функции HG, который зависит от характеристик среды и равен среднему 

значению косинуса угла рассеяния во всех направлениях рассеяния  . 
На основании измерений Петцольда [31], в [32]  приведено значение параметра g  для расходящегося луча и 

в [27] для узконаправленного луча. Эти значения приведены в табл. 2 для различных типов воды. 
 

Таблица 2 
Значения параметра g для различных типов воды 

тип воды расходящийся луч коллимированный луч 
Чистый океан 0,8708 0,924 

Прибрежные воды 0,9470 
Гавань 0,9199 

 
Стоит отметить, что для узконаправленного луча, величина g постоянна, а пространственная функция не 

влияет на характеристики канала [27]. Хотя функцию HG легко и просто вычислить, однако, она не 
обеспечивает адекватные результаты моделирования рассеяния света при малых и слишком больших углах 
[34]. Чтобы преодолеть этот недостаток, в работе [30]  предложена модифицированная пространственная 
функция Хеньи-Гринштайна (TTHG), которая лучше согласуется с экспериментальными результатами и 
определяется как: 

        , 1 ,TTHG HG fwd HG bkP P g P g         

где HGP  является функцией HG,   это вес функции HG в направлении вперед, а fwdg  и bkg являются 

параметрами асимметрии для направления вперед и назад для соответствующих пространственных функций 
HG. 

Пространственная функция рассеяния также может быть описана с помощью функции Фурнье-Форанда 
(FF). Эта функция была использована в работе [27] и результаты, полученные с ее помощью, хорошо 
согласуются с реальными измерениями воды. В видимой области спектра, рассеяние не зависит от длины 
волны, но зависит от изменений плотности в водной среде, в частности, формы, размера и концентрации 
частиц. Коэффициент рассеяния может быть выражен как [35]: 

       w s lb b b Cs b Cl       , 

где wb  - коэффициент рассеяния в чистой воде, sb  - коэффициент рассеяния для малых частиц, lb  - 

коэффициент рассеяния для крупных частиц, Cs – концентрация мелких частиц хлорофилла, Cl - концентрации 
крупных частиц хлорофилла. 

Модель рассеяния Релея используется, если размер частиц меньше, чем длина волны, а модель Ми 
используется при наличии частиц большего размера, чем длина волны. Рассеяние в чистой морской воде 
хорошо описывается распределением Релея на коротких длинах волн из-за присутствия солей и ионов в ней 

[36]. В этом случае коэффициент рассеяния чистой морской водой,   wb  определяется как: 

 
4.322

400
0.005826wb 


   
 

. 

Для изотропного рассеяния, где вероятность прямого и обратного рассеяния равны, объемная функция 
рассеяния записывается в виде [37]: 

   20.06225 1 0.835cosw    . 

Также рассеяние в воде может быть вызвано колебаниями температуры, давления, солености, так как 
изменение этих факторов изменяет показатель преломления  на границе водных слоев, тем самым, отклоняя луч 
от пути распространения. В этом случае вероятность прямого рассеяния на порядок выше, чем вероятность 
обратного рассеяния и лучше всего описывается Ми распределением, для которого коэффициенты рассеяния 
для крупных и мелких частиц приведены в [38]. 

Коэффициент рассеяния для крупных частиц: 

 
1.17

400
0.005826lb 


   
 

. 

Коэффициент рассеяния для мелких частиц: 
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  
0.3

400
0.341074sb 


   
 

. 

Для оценки концентрации частиц используется вертикальная модель распределения хлорофилла, 
предложенная в [39]. Таким образом, распределение концентрации хлорофилла в фотической зоне задается как: 

     2

0 2

z1

22
maxz

cc z B S z exp
 

 
     
 
 

, 

где сс (z) представляет собой концентрацию хлорофилла на глубине z, 0B - фоновая концентрация хлорофилла 

на поверхности моря, S представляет собой вертикальный градиент концентрации хлорофилла,  - 
стандартное отклонение распределения Гаусса, которое контролирует толщину максимального слоя 

хлорофилла, а maxz  глубина максимума хлорофилла.  

Стандартное отклонение концентрации хлорофилла   определяется по формуле: 

 
 02 ( zmax

h

cc B S z





  
. 

Для того чтобы исследовать влияние концентрации хлорофилла на затухание, в работе [35] вводятся 
следующие уравнения, связывающие концентрацию хлорофилла и концентрацию различных частиц:  

   1.74098 exp 0.12327Cf cc cc     

   0.19334 exp 0.12343Ch cc cc     

   0.0173 exp 0.11631Cs cc cc     

   0.66284 exp 0.03092Cs cc cc     

     B
ca A cc   . 

 
1.2 Турбулентность 

 
Океаническая турбулентность определяется как быстрые изменения показателя преломления из-за 

колебания водных параметров среды, таких как давление, плотность, соленость, температура и т.д. [40]. Эти 
колебания вызывают изменения мощности сигнала в приемнике, что приводит к так называемому эффекту 
«мерцания». Не существует конкретной модели подводной турбулентности из-за динамической природы 
гидросферы. В работах [41], [42], для моделирования турбулентности использовалась классическая модель 
спектра Колмогорова : 

  
11

3
3Φn K    

где 
1

3
3K     параметр, отражающий оптическую силу турбулентности под водой,   - скорость диссипации 

дисперсий температуры или солености,  - скорость диссипации кинетической энергии (в диапазоне от 10-3 до 
10-11 м2с-3),   - скалярная пространственная частота (в рад / м).  

Полученные флуктуации интенсивностей описываются логнормальным распределением вследствие эффекта 
усреднения ее апертурой. Функция плотности вероятности логнормального распределения описывается 
выражением: 

  

2
2

0

22

ln
21

22

I

I
II

I

I
f I exp

I





            
 
 
 

 

где 0I  представляет собой среднюю интенсивность принятого света и 2
I  индекс мерцания. Индекс мерцания  

определяется как: 

  

 
где I  - интенсивность в заданный момент времени в плоскости детектора и знак  обозначает усреднение по 
ансамблю реализаций. 

В [43] экспериментально исследовано статистическое распределение флуктуаций интенсивности. Авторы 
рассматривают подводные беспроводные оптические каналы со случайными отклонениями температуры и 
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солености воды, а также с учетом наличия пузырьков воздуха. Проанализирована точность соответствия 
различных статистических распределений с экспериментальным данными. Результаты приведены в таблице 3. 

 
Таблица 3 

Результаты статистического моделирования флуктуаций интенсивности принятого излучения 
Состояние Выбранная статистическая модель 
Флуктуации интенсивности из-за присутствия пузырьков 
воздуха 

Обобщенное гамма-распределение и экспоненциальное 
распределение Вейбулла 

Турбулентность, вызванная замираниями из-за случайных 
изменений температуры 

Обобщенное гамма-распределение 

Учет присутствия пузырьков воздуха и случайных 
изменений температуры. 

Обобщенное гамма-распределение и экспоненциальное 
распределение Вейбулла 

Турбулентность, вызванная замираниями из-за изменения 
солености 

Обобщенное гамма-распределение  

 
1.3 Ошибки наведения 

 
Ошибки наведения, как правило, рассматриваются как результат либо смещения, либо  джиттера [44]. 

Ошибка смещения определяется как фиксированное смещение между траекторией луча от передатчика к 
приемнику и центром арептуры фотоприемника, которое может быть вызвано неточностью информации о 
местоположения приемника. Джиттер это случайное смещение между световым лучом и центром апертуры 
фотоприемника из-за турбулентности. Эффекты рассеяния становятся более значительными в прибрежных и 
портовых водах, то требования к точности наведения луча передатчика в этих случаях ослабляются из-за 
высокой дисперсии светового луча [45]. 

Ошибка наведения может быть смоделирована с использованием функции расширения луча (BSF) [46]: 

                
d ˇ

r r 0

0 0

BSF λ,d, r P λ,d E d, r P λ,d E d, x exp b λ x d y dy 1 J yr ydy



  

         
   

где и     E d, r E d, x  - распределение излучаемой мощности пространственных координатах и пространственно-

частотной области, соответственно,d- расстояние между приемопередатчиками, р - расстояние между 

центральными точками апертуры и принимаемым световым лучом, 
ˇ

  - SPF.  
Указанная характеристика исследована в [47, 45]. 
 

1.4 Многолучевое распространение 
 
Многолучевое распространение возникает из-за рассеяния и эффектов отражения, из-за чего возникает 

временная дисперсия и межсимвольная интерференция (МСИ). Многолучевое распространение наиболее 
сильно заметно на мелководье из-за отражений от поверхности моря, морского дна и препятствий в 
непосредственной близости. Для глубоководья поверхностными и донными отражениями можно пренебречь. В 
работах [47], [5] и [48] для борьбы с МСИ было использовано пространственное разнесение. Авторами сделан 
вывод, что интерференция наиболее сильно проявляется при передаче на высоких скоростях и ей можно 
пренебречь при передаче на короткие расстояния. В работе [49] показано, что пространственное разнесение 
способствует уменьшению эффекта многолучевой интерференции особенно при низких скоростях передачи 
данных. Однако эффект  снижается при высоких скоростях передачи данных, особенно для высоких отношений 
сигнал-шум (SNR). 
 

2. Отношение сигнал/шум на выходе фотоприемника (ФП) 
 
Отношение сигнал/шум рассчитывается стандартными методами. Сложность представляет только оценка 

фоновой засветки. 
Фоновая засветка состоит из излучения биолюминисценции и преломленного от поверхности воды 

солнечного света. Мощность фонового шума может быть записана в виде: 

_ _BG BG solar BG blackbodyP P P  . 

Дисперсия фоновой засветки: 

 2 2BG BGq P B  N , 

где N  - чувствительность фотодетектора, λ - длина волны, q  = 1,6 × 10-19 , В – ширина полосы пропускания 
ФП. 

Фоновый шум солнечного излучения: 
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 BG _ solar r F solP A FovFac ΔλT L    

гдеAр- апертура, FovFac = π (FOV2), Fov- угол обзора ФП, Δλ -ширина полосы пропускания оптического 

фильтра, и FT  представляет собой пропускную способность оптического фильтра. 

Солнечная светимость solL  (Вт/м2) задается выражением:  

 
 fac w

sol

ERL exp KD
L

π


 , 

где Е - падающее излучение (Вт/м2), R  - коэффициент отражения падающего излучения, facL  - параметр, 

описывающий зависимость интенсивности излучения от направления, К - диффузный коэффициент 

ослабления, и wD  - глубина.   

Мощность шума биолюминисценции: 

 
 

2
F

BG _ blackbody 5

2hc α  FovFac  Ar T T Δλ
P

λ  exp hc / λkT  1 
A 


  


, 

где с = 2.25257 × 108 скорость света в воде, TA  = ехр (-τo), к - постоянная Больцмана, а α = 0,5 является 

коэффициентом поглощения излучения. 
 

3. Возможные варианты построения гидросферных оптических линий связи (ГОЛС)  
и их энергетический расчет 

 
Есть два типа конфигураций ГОЛС, рассматриваемых в литературе: 
1) Канал прямой видимости (LOS)  
2) Канал непрямой видимости (NLOS)  

 

3.1 Канал прямой видимости 
 
Канал прямой видимости является наиболее простым для соединения передатчика и приемника. Основным 

его недостатком является сложность сопряжения полей зрения передающего и приемного терминалов. 

Мощность принимаемого сигнала, в канале прямой видимости  задается [50]: 

 
 
  _ 2

cos
,
cos 2 1 cos

R
R LOS T T R P

d

Ad
P P L

d


  

  
 

     
, 

где средняя оптическая мощность передатчика,  - оптические КПД передатчика и приемника, 

соответственно,  - расстояние между передатчиком и плоскостью приемника,   - угол между 
перпендикуляром к плоскости приемника и траекторией передатчик-приемник, AR это площадь апертуры 
приемника и - угол расходимости лазерного луча. 

В [51] были проведены лабораторные эксперименты каналов прямой видимости с использованием в 
качестве излучателей зеленых и синих светодиодов, с целью исследовать характеристики распространения 
лазерного луча для различных типов воды. Было показано, что наиболее важными параметрами для каналов 
прямой видимости с синим лазером являются: угол обзора, дальность связи и мутность воды. Результаты 
эксперементальных исследований, рассмотренных каналов связи для различных типов воды и схем модуляции 
были представлены в работах [14], [52] 

Существует три модели затухания оптического потока для канала прямой видимости. Первая - это модель 
Бугера — Ламберта — Бера, согласно которой, мощность сигнала, принимаемого приемником, выражается как: 

    
P TL λ, d P c de  , 

где TP  - мощность передатчика, коэффициент затухания   c   задается выражением (1) и d - евклидово 

расстояние между терминалами. 
Стоит отметить, что закон Бугера — Ламберта — Бера предполагает, что рассеянные фотоны будут 

потеряны, и, следовательно, не учитывает многолучевость, а значит мощность принимаемого сигнала 
получается заниженной, особенно если рассеяние сильное. 

Второй модель имеет в виду решение уравнения переноса излучения (RTE). Уравнение переноса излучения 
можно записать с помощью закона сохранения энергии светового пучка, проходящего через постоянную среду 
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[44] с учетом многолучевого распространения, а также поляризации света. Уравнение можно записать с 
использованием излучения на глубине z в направлении : 

   , , ,
, , ,

Δ ΔΩΔ

P z
L z

A

  
  


 , 

где A – площадь детектора, ΔΩ  - телесный угол в направлении ,   , и z - рабочая глубина. 

Через  , , ,L z     уравнение переноса излучения для простого случая однородной среды, без рассеяния и 

биолюминесценции можно записать как: 

           / / / /

4

, , ,
cos θ , , , , , , , , , , Ω

dL z
c z L z z L z d

dz 

  
               

где,    c z,λ L z,λ,φ,θ - затухание по з-ну Бугера — Ламберта — Бера, а второе слагаемое представляет 

собой дополнительную мощность от рассеянного света под углом / /φ ,θ  в направлении φ,θ . 

Напрямую вычислить RTE трудно, поэтому была предложена аналитическая модель RTE [5], [7]. В работе 
[53], авторы численно оценивали RTE на основе детерминированного численного подхода. Для расчёта 
принятой мощности был использован итерационный метод Гаусса-Зейделя. 

Третий подход к моделированию затухания для каналов с прямой видимостью это использование численных 
методов с моделированием Монте-Карло [54], [55], [56]. Практический и надежный метод моделирования 
методом Монте-Карло для моделирования затухания приведён в [57]. Модель канала, построенная с помощью   
метода Монте-Карло была использована для прогнозирования различных конструктивных параметров ОБГСС 
[58]. Далее это исследование было расширено в работе [59], в которой была изучена импульсная 
характеристика канала путем решения RTE через метод Монте-Карло с использованием функции TTHG. 
Показано, что за исключением случая сильно мутной воды, временной дисперсией из-за рассеяния можно 
пренебречь при передаче на средние расстояния. Сравнение между экспериментально собранных данными и 
моделированием методом Монте-Карло было проведено в [60]. Принимаемая мощность была рассчитана с 
использованием численного моделирования методом Монте-Карло, с учетом размера апертуры приемника, угла 
обзора, и ошибок наведения. 

Стохастическая модель для канала прямой видимости была предложена различными авторами из-за 
случайного характера оптического луча, при прохождении сквозь гидросферу. Стохастическая модель канала 
используется для оценки пространственного и временного распределения фотонов только для нерассеянных и 
однократного рассеянных компонент с помощью функции HG [61]. В работе [62], дополнительно рассмотрен 
расчёт допустимой дальности связи с учетом как нерассеянных фотонов, так и однократного рассеянных и 
многократного рассеянных. Стохастическая модель канала хорошо согласуется с моделированием Монте-Карло 
для случая распространения сигнала в мутной воде. Полная модель передачи сигнала представлена в [63], она 
позволяет поставить оптимизационную задачу для проектирования подводного оптического модема. 
Результаты [63] также были проверены экспериментами в бассейне. 

 
3.2 Каналы непрямой видимости 

 
Использование каналов непрямой видимости предложено в [64]. В этой работе оптическая связь 

осуществляется за счет отражения луча от границы гидросфера/атмосфера. Для таких каналов размер сектора 
из сферы радиуса (h + х) выражается в виде [ 65] : 

        2 22π(h x) (1 cos 1 cos ) 2π(h x) cos cosann max min min maxA            , 

где min и max  внутренний и наружный углы лазерного конуса. 

Мощность принимаемого сигнала, _ NR LOSP выражается в виде: 
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                               
        

 

 
Другой способ реализации канала, работающего на переотражении, это использование рассеянного, а не 

коллимированного источника излучения. Такой тип каналов также называют диффузным. По сравнению с 
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каналами с прямой видимостью, эти каналы не требуют жестких требований по точности наведения и 
настройки, особенно при распространении в мутной воде. При распространении в чистой воде расходимость 
лазерного луча может быть увеличена за счет использования массива светодиодов или лазеров, чтобы 
сформировать конус света, определяемый заданными внутренними и внешними углами. 

Эффекты многолучевого распространении для каналов непрямой видимости изучаются в [66] и [67]. 
Сравнение этих каналов с каналами прямой видимости, проведенное в [55], показало, что ширина полосы 
передачи 100 МГц, возможная для каналов прямой видимости при передаче в мутной воде, снижается до почти 
20 МГц для канала непрямой видимости при передаче даже в чистой воде. 

Еще одной возможной конфигурацией для построения канала непрямой видимости является использование 
направленных передатчиков и всенаправленные приемников или всенаправленных как передатчиков, так и 
приемников. Такое решение позволяет ослабить требования по точности настройки передатчика. Один из таких 
сценариев демонстрируются в [50], где всенаправленные светодиоды используются, чтобы обеспечить 
диффузию света и позволяют построить всенаправленную систему на расстояние 10 м. 

 В работе [68] представлена статистическая модель канала непрямой видимости для различных типов воды и 
углов обзора приемника. Статистическая модель канала, работающего на переотражении, с учетом случайных 
возмущений морской поверхности и рассеивающих свойств морской воды представлена в работе [69]. 
Численные результаты показывают, что случайные возмущения морской поверхности из-за турбулентности 
ухудшают качество принимаемого сигнала. Этот эффект ослабляется, если принятый сигнал содержит 
несколько доминирующих рассеянных компонент. Импульсная характеристика канала непрямой видимости 
экспериментально исследована для систем с коллимированным и диффузным источником излучения при 
передаче со скоростями до 1 Гбит в [70]. Оценка эффективности таких каналов при вертикальном 
распространении представлена в [71]. 

 
Заключение 

 
ОБГСС обладают большим потенциалом за счет возможности организации высокоскоростной передачи 

данных под водой, низкой потребляемой мощности и малогабаритности оборудования. Тем не менее, дальность 
и скорость оптической связи под водой зависят от типа воды, поглощения, рассеяния и различных других 
потерь при распространении. В случае каналов с прямой видимостью требуются жесткие требования по 
ошибкам наведения и настройки, особенно для мобильных платформ. Кроме того, для того, чтобы сделать 
канал работоспособным для различных подводных сценариев, различные конфигурации каналов, такие как 
каналы без прямой видимости и каналы, построенные на светоотражении. Для эффективной и надежной 
подводной оптической связи требуется четкое знание модели канала. Анализ литературы показал, что 
некоторые эффекты распространения не могут быть полностью приняты во внимание из-за сложности их 
математического моделирования. Наиболее сложной задачей является моделирование турбулентности. В 
целом, можно сделать вывод о том, что с быстрым технологическим развитием и активными текущими 
исследованиями в области ОБГСС, эти системы смогут стать альтернативой акустическим системам. 
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Аннотация 
В данной работе описаны алгоритмы управления перегрузкой, такие как Reno, Tahoe, CUBIC и многие другие. В этой 
статье перегрузка сети и время задержки пакетов определяются на основе алгоритма машинного обучения с 
подкреплением. Предложенный алгоритм использует TCP CUBIC. Результатом работы алгоритма является изучение 
поведения размера окна перегрузки, использующее обучение с подкреплением, как парадигму, где алгоритм способен 
обучаться и принимать оптимальные решения с помощью функции вознаграждения. 
 
Ключевые слова 
TCP, контроль размера окна перегрузки, машинное обучение, обучение с подкреплением, Q-learning, LSTM (долгосрочная 
память) 

Введение 
 

В сети Интернет многие устройства используют протокол TCP для надежной передачи данных. Основными 
проблемами при передаче данных по сети являются перегрузка размера окна и потеря пакетов. В протоколе 
TCP отправитель определяет потерю в сети, как потерю пакетов в очереди передачи, вызванную перегрузкой 
сети, что приводит к снижению производительности и пропускной способности. Контроль за перегрузкой в 
TCP — это проблема определения правильного размера окна перегрузки, которое представляет собой 
количество пакетов, которые отправитель может передать, не получив подтверждение о доставленном пакете. 
Если значение размера окна слишком маленькое, то отправитель не будет полностью использовать доступную 
пропускную способность. С другой стороны, если значение размера окна слишком большое, пакеты будут 
стоять в очереди на маршрутизаторах, что приведет к увеличению времени прохождения каждого пакета и их 
потере. 

TCP – это протокол достоверной передачи информации между компьютерами по сети интернет [1]. 
Перегрузка сети является одной из главных проблем в компьютерных сетях из-за ограничения скорости 
передачи информации по физическим каналам, такими как кабели Ethernet или сотовые каналы. При 
возникновении перегрузки, очередь в канале начинает заполняться, и пакеты отбрасываются. Потеря пакетов – 
является основным критерием перегрузки сети. Другое следствие заполнения очередей, заключается в том, что, 
если пакеты проводят больше времени в очереди, прежде чем попасть в канал, то это приводит к задержке в 
сети [2, 3]. 

Обзор существующих алгоритмов TCP 
 

Ключевым понятием, которое необходимо понять в отношении любого алгоритма управления перегрузкой 
сети, является размер окна перегрузки. Окно перегрузки относится к числу параметров, которое отправитель 
может определить, еще не увидев подтверждения о доставленном пакете. Если размер окна перегрузки 
отправителя установлен в значение 1, это означает, что после того, как отправитель отправил первый пакет, то 
он должен дождаться получения подтверждения от получателя, чтобы отправить оставшиеся пакеты. Окно 
перегрузки часто называют размером передачи, потому что оно также соответствует количеству пакетов 
передачи в любой заданный момент времени. Чем больше размер окна перегрузки, тем больше пакетов можно 
передать получателю за тот же период времени. Таким образом, цель алгоритма управления перегрузкой 
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состоит в том, чтобы определить правильный размер окна перегрузки для использования в сети [4]. 
Существуют различные алгоритмы управления перегрузкой, такие как Tahoe, Reno, CUBIC и многие другие 

[5, 6, 7]. Проведём анализ существующих алгоритмов. 
TCP Tahoe — это первый алгоритм контроля перегрузок, который был изобретен еще в 80-х годах [6]. Этот 

алгоритм пользуется большой популярностью из-за простоты реализации. TCP Tahoe расширяет размер окна 
перегрузки в два этапа: 

- медленный старт, где начальное значение размера окна перегрузки увеличивается на 1 при каждом 
получении подтверждения. Это эффективно удваивает размер окна перегрузки при каждой передаче. 

- предотвращение перегрузки, после того как размер окна перегрузки достиг значения порога ssthresh, 
алгоритм переходит из «медленного старта» в режим предотвращения размера окна перегрузки. Во избежание 
перегрузки размер окна увеличивается на единицу при каждой передачи. 

Отправитель TCP может определить, что пакет потерян, двумя способами: 
- определение тайм-аута: отправитель устанавливает тайм-аут для каждого пакета, отправленного по каналу. 

Тайм-аут наступает без подтверждения отправки пакета и алгоритм повторно отправляет пакет, а затем 
устанавливает значение размера окна перегрузки, равное 1. 

- «дубликат подтверждений». В алгоритме TCP получатели подтверждают только те пакеты, которые 
отправлены по порядку. Если пакет отправлен не по порядку, то будет отправлено подтверждение для 
последнего пакета, пришедшего от отправителя. 

Изменение размера окна перегрузки в алгоритме Tahoe происходит пиловидным образом. Начальная 
стабильность – это фаза медленного старта, в то время как ровные части соответствуют предотвращению 
размера окна перегрузки. Резкое снижение до единицы связано с потерей пакета. На рисунке 1 представлен 
график изменения размера окна перегрузки для алгоритма Tahoe: 

 
Рис. 1. График изменения размера окна перегрузки для алгоритма Tahoe 

 
В алгоритме TCP Reno размер окна перегрузки меняется циклически и увеличивается до тех пор, пока не 

произойдет потеря сегмента [5]. Этот алгоритм имеет две фазы изменения размера окна перегрузки: фаза 
медленного старта и фаза предотвращения перегрузки.  
Результаты моделирования алгоритма Reno показывают, что каждое соединение теряет около двух пакетов при 
передаче. Потери возникают при переполнении буфера, в следствии этого, алгоритм увеличивает значение 
размера окна перегрузки на единицу. На рисунке 2 представлен график изменения размера окна перегрузки для 
алгоритма Reno: 

 
Рис. 2. График изменения размера окна перегрузки для алгоритма Reno 

 
Для достижения эффективной производительности в сетях Интернет алгоритмы управления размером окна 

перегрузки должны выполнять «исследование» допустимой пропускной способности канала. Главная проблема 
«исследования» заключается в определении значения окна перегрузки. Для решения этой проблемы 
используется алгоритм CUBIC [7]. В алгоритме используется кубическая функция для изменения роста размера 
окна перегрузки, представленная формулой: 
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3
 xy      (1) 

Главным свойством кубической функции является то, что при меньшем значении x наблюдется очень 
быстрый рост функции y, затем рост функции замедляется по мере приближения к определенной точке 
перегиба и потом резко возрастает [8]. 

Можно воспользоваться этим свойством при разработке алгоритма управления размером окна перегрузки. 
Если значение размера окна перегрузки увеличивается как кубическая функция времени с момента последнего 
отбрасывания пакета, и точка перегиба устанавливается равной размеру окна перегрузки при последнем 
отбрасывании, размер окна имеет следующее поведение: 

- начинает расти очень быстро; 
- когда алгоритм приближается к размеру окна перегрузки при последней передаче, значение окна 
перегрузки начинает расти медленнее; 
- если размер окна перегрузки доходит до точки, в которой падения произошли в последний раз, то 
размер окна перегрузки начинает медленно расти и затем увеличивается. 

На рис. 3 представлен график изменения размера окна перегрузки для алгоритма CUBIC: 

 
Рис. 3. График изменения размера окна перегрузки для алгоритма CUBIC 

 
График, представленный на рис.3 принимает кубическую форму – он начинает быстро увеличиваться, затем 

уменьшается по мере приближения к тому месту, где появилось предыдущее падение размера окна перегрузки, 
а затем начинает быстро расти, переходя в «исследовательскую» фазу, которая заключается в определении 
доступной полосы пропускания канала, и увеличивая пропускную способность канала. 
Для того, чтобы выбрать алгоритм для использования машинного обучения, сравним результаты работы 
различных алгоритмов [9]. На рисунке 4 представлен график изменения размера окна перегрузки для 
различных алгоритмов, таких как CUBIC, Tahoe и Reno: 

 
Рис.4. График изменения размера окна перегрузки для различных алгоритмов 

 
Моделирование работы реализованного адаптивного алгоритма TCP с использованием машинного 

обучения 
 

Контроль за перегрузкой в TCP – это проблема определения правильного размера окна перегрузки, 
представляющее собой количество пакетов, которые отправитель может передать, не получив подтверждение о 
доставленном пакете. 

Тенденции развития телекоммуникационных систем ориентируются на машинное обучение, в частности на 
применении машинного обучения для изменения размера окна перегрузки в TCP [10]. Общая идея заключается 
в том, что можно обучать алгоритмы на основе наблюдений в моделированных средах TCP и принимать 
решения о том, как изменить размер окна перегрузки [11]. Можно использовать машинное обучение для того, 
чтобы накапливать статистику и принимать решения на основе поведения значения размера окна перегрузки, 
где агент учится принимать оптимальные действия в соответствии с функцией вознаграждения, которая была 
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изучена из прошлого опыта [12, 13]. Агент представляет собой испытуемую систему, то есть запуск процесса 
моделирования алгоритма, а вознаграждение – это оптимальное значение окна перегрузки. 

Обучение с подкреплением вовлекает агента, принимающего решения в некоторой среде. За каждое 
действие, выполненное агентом, он получает некоторую обратную связь от среды, которая может 
интерпретироваться как вознаграждение или штраф, в следствии чего состояние среды может изменяться. 
Обучение в игре сводится к определению полезных действий в данном состоянии и предотвращению 
отрицательных действий, которые могут закончить игру. Контроль размера окна перегрузки можно 
интерпретировать подобным образом. На каждом шаге отправитель TCP должен сделать выбор, как обновить 
свое значение окна перегрузки. Положительный исход означает достижение баланса между максимизацией 
пропускной способности и поддержанием низкого времени прохождения пакета по каналу [14, 15]. 

Основной подход в разработанном алгоритме основывается на Q-learning, который включает в себя 
изучение функции Q (качества) с заданным состоянием, чтобы обеспечить оценку качества для каждого 
потенциального действия [16]. Показатель качества учитывается как непосредственное вознаграждение за 
выполнение этого действия в данном состоянии, так и ожидаемое будущее вознаграждение за следующее 
состояние, в котором будет находиться агент после выполнения конкретного перехода. Ожидаемое 
вознаграждение агента заключается в том, что агент не застревает в цикле, а продолжает оптимизировать свои 
значения для получения небольшого вознаграждения. Когда агент начинает выполнять действия, то они не 
сразу приводят к получению большого вознаграждения, а происходит постепенное обновление значений и 
накопление опыта. В следствии этого агент начинает обучаться и получать вознаграждение за эффективные 
результаты. Функция Q описывается следующим уравнением [17]: 

],,|...[),( tt3t
2

2t1ttt asRRREasQ   
                                (2) 

Где 
),( tt asQ

 - значение Q для состояний с учетом выполненного действия, ts
 – состояние, ta

 – действие, 

E  – усреднение значений, ntR
 – вознаграждение и   – ожидаемый темп. 

Для того, чтобы обновить значение Q функции из уравнения (2) необходимо использовать уравнение 
Беллмана: 

)],,(),(max),([),(),( '
 

'
 

'
 asQasQasRasQasNewQ                 (3) 

Где ),( asNewQ  – новое значение Q для состояний с учетом выполненного действия, s  – состояние, a  – 

действие, ),( asQ  – текущее значение Q функции, ),( '
 

'
 

'
 asQ  – максимально ожидаемое вознаграждение с 

учетом новых всевозможных действий с учетом выполненного состояния, ),( asR  – вознаграждение в 

зависимости от состояний и действий и   – ожидаемый темп. 
Обычно значения функции Q записываются в виде простой таблицы, где строки соответствуют состояниям, 

а столбцы соответствуют действиям, которые можно выполнить в каждом из этих состояний [18]. Изучение 
функции Q – это процесс вычисления таблицы, пример которой представлен на рис.5: 

 
Рис. 5. Пример таблицы состояний для Q функции 

 
В таблице на рис. 5 состояние представляет собой последовательность статистически задержки, а каждое 

действие – обновление значений за счет Q функции. 
Для того, чтобы должным образом представить управление размером окна перегрузки в качестве обучения с 

подкреплением, необходимо определить состояние, каковы возможные действия и какова функция 
вознаграждения. В качестве определения состояния необходимо использовать статистику времени 
прохождения пакета по каналу, главной причиной выбора является то, что решение о увеличении или 
уменьшении размера окна перегрузки, зависит от того, перегружен канал или нет. Лучший подход, который 
определит наличие перегрузки в сети — это изучение увеличения времени прохождения пакета по каналу 
относительно некоторого измеренного базового времени прохождения. Увеличение времени прохождения 
пакета по каналу, определяет то, что на маршрутизаторе между отправителем и получателем создается очередь 
пакетов [19]. Поэтому, если время прохождения пакетов по каналу увеличилось, функция Q изменяется, чтобы 
определить эффективный следующий ход. При получении подтверждений от получателя отправителю TCP 
необходимо принять решение: либо увеличить размер окна перегрузки, либо уменьшить размер окна 
перегрузки, либо оставить его прежним. Функция вознаграждения использует иной подход, если отправитель 
увеличивает размер окна, и это увеличение повышает время прохождения пакета по каналу через некоторое 
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пороговое значение, то агент получает отрицательное вознаграждение, если он увеличивает значение размера 
окна, не вызывая большого увеличения средней задержки, то он получает положительное вознаграждение. Эта 
функция вознаграждает агента за увеличение размера окна до того момента, когда значение окна перегрузки 
начинает вызывать увеличение задержки [20]. 

После определения контроля размера окна перегрузки как проблему обучения с подкреплением, следующий 
шаг – выяснить как обучить нейронную сеть. 

В общем виде реализованный алгоритм можно представить в виде схемы, представленной на рис. 6: 

Характеристики пакетов передачи

Вычисление 
состояний

Вычисление 
вознаграждений 

Очередь

…

Модель LSTM

Контроль активации

Сетевое окружение

Состояние

Значение

Цикл работы

…   
Состояние
Активация

Вознаграждение

Новое состояние

Вычисление cwnd и 
RTT

 
Рис. 6. Схема работы реализованного алгоритма 

 
Поскольку состояние, которое является историей времени прохождения пакета по каналу, является 

последовательностью точек данных, необходимо использовать нейронную сеть, называемую LSTM – 
рекуррентная нейронная сеть долгой краткосрочной памяти, которая предназначена для прогнозирования 
результатов на основе последовательностей данных [21, 22]. Блок-схема реализованного алгоритма 
представлена на рис. 7: 
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нет
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функции

Построение 
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Обновление Q-
функции
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Рис. 7. Блок-схема реализованного алгоритма 
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Представленная на рис. 7 блок-схема работает в несколько этапов: 
Этап 1: инициализация начальных параметров: порог медленного старта, начальное значение окна 

перегрузки и значение тайм-аута; 
Этап 2: выбор состояния алгоритма осуществляет выборку значений; 
Этап 3: открытие окна передачи для определения количества переданных пакетов, которое отправитель 

может принять в настоящий момент; 
Этап 4: алгоритм тройного рукопожатия «Handshake» за достоверную доставку данных и отправку, и прием 

подтверждений о передаче, если рукопожатие не удалось после 10 попыток, то канал закрыт или отсутствует 
соединение;  

Этап 5: исправление потери пакетов, происходит в том случае, если какое-то количество пакетов не доходит 
до получателя; 

Этап 6: вычисление параметров алгоритма, таких как максимальное значение окна перегрузки; 
Этап 7: вычисление Q-функции, которая определяет состояние размера окна; 
Этап 8: построение матрицы состояний алгоритма и выполнения действий изменения и обновление 

значения окна перегрузки, а также сброс времени для избегания перегрузки и увеличение квадратичной 
функции; 

Этап 9: обновление значения Q-функции; 
Этап 10: вычисление состояния окна перегрузки и вознаграждения; 
Этап 11: запускаем алгоритм несколько раз и повторяем этапы 7,8,9 и 10; 
Этап 12: получаем результаты алгоритма и строим графики. 
Чтобы обучить алгоритм производить соответствующие действия, основанные на последовательностях 

времени прохождения пакетов по каналу, необходимо запустить серию эпох. Каждая эпоха выполняется в 
течении минуты и запускает процесс отправки пакетов для отправителя, постоянно отправляющего пакеты 
получателю. У отправителя изначально есть размер окна перегрузки, равный 1, и информация от получателя о 
подтверждении передачи. Каждый раз, когда принимается подтверждение, отправитель выбирает действие, 
которое необходимо выполнить, и соответствующим образом корректирует размер окна перегрузки. Кроме 
того, после принятия решения отслеживается влияние время прохождения пакетов по каналу и 
информирование агента о соответствующем вознаграждении.  

Каждый раз, когда производится вознаграждение, добавляем этот переход к списку переходов [23]. В 
данном случае переход представляет собой текущее и полученное состояние, а также действие и 
вознаграждение. 

Затем оптимизируем нейронную сеть, выбирая случайную выборку переходов и обучая наш алгоритм этим 
переходам. На ранних эпохах запуска алгоритма у сети отсутствовала статистика о изменении размера окна 
перегрузки и задержки, поэтому агент принимает решения довольно случайно. Однако после того, как алгоритм 
был запущен множество раз и оптимизирован, он начинает принимать эффективные решения. 

В предложенном алгоритме есть ряд гиперпараметров. Гиперпараметры включают в себя количество эпох и 
скрытых слоев, скорость обучения, длительность сессии передачи, количество исторических циклов, которые 
отслеживаются в состоянии. 

График функции обучения реализованного алгоритма на первой эпохе обучения представлен на рис.8, по 
графику видно, что изменение размера окна перегрузки происходит случайно, поскольку алгоритм на 
начальных этапах обучения выбирает действия случайным образом: 

 

 
Рис. 8. График изменения размера окна перегрузки реализованного алгоритма на начальных эпохах 

 
График функции обучения реализованного алгоритма представлен на рис. 9, по которому можно сделать 

вывод, что при обучении алгоритма машинного обучения с подкреплением к 300 эпохе достигаются 
улучшенные результаты на нижних порогах – выигрыш в среднем 10 %, а на пиках в 20%: 
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Рис. 9. График изменения размера окна перегрузки реализованного алгоритма после обучения 

 
Заключение 

 
С целью выявления новых методов повышения эффективности сети Интернет применяется машинное 

обучение c подкреплением. Оно обладает высоким потенциалом для работы со сложными сетями и условиями 
трафика сети благодаря изучению прошлого опыта и получению полезных данных в виде статистики. Подход, 
основанный на обучении с подкреплением, уменьшает нагрузку на обучающие данные и обладает уникальным 
преимуществом, заключающимся в адаптации к изменяющимся условиям сети. 

Реализованный алгоритм TCP для контроля размера окна перегрузки на основе обучения с подкреплением – 
это алгоритм, который выполняется на стороне отправителя. За основу реализации алгоритма была взята 
модель TCP – CUBIC, которая использует кубическую функцию и её главные свойства для изменения размера 
окна перегрузки. Для выбора модели машинного обучения для реализации алгоритма был проведен анализ, 
который показал, что модель обучения с подкреплением является эффективной. В ней агент оценивает такие 
функции, как размер окна перегрузки, время прохождения пакета по каналу и задержку пакетов, далее 
сохраняет статистические данные в таблицу состояний. Затем агент использует нейронную сеть с долгосрочной 
памятью (LSTM) и Q-learning, для изучения статистических данных и выбора следующего действия для 
настройки размера окна перегрузки. 

Результаты работы реализованного алгоритма показали, что пропускная способность адаптивного алгоритма 
с применением машинного обучения увеличивается на 20% по отношению к другим алгоритмам, а также 
уменьшается задержка пакетов на 15%. Алгоритм с использованием машинного обучения с подкреплением 
показывает эффективные результаты даже с небольшим количеством эпох обучения. 
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Аннотация 
Исследуется задача освещения предметов и поверхностей искусственными некогерентными источниками микроволнового 
излучения основе генераторов динамического хаоса с целью их последующего наблюдения при помощи специальной 
приемной аппаратуры. Предложена и апробирована схема получения изображений части окружающего пространства в 
искусственном радиосвете. Полученные изображения позволяют регистрировать изменения, связанные с появлением в 
исследуемой области новых объектов. 
 
Ключевые слова 
Искусственное радиоосвещение, генераторы динамического хаоса, приёмник радиосвета, изображение в радиосвете. 
 

Введение 
 

Характерной чертой электромагнитного излучения видимого света (например, солнечного) является его 
некогерентность и шумовой характер, что позволяет глазу получать изображение окружающего мира без 
эффектов интерференции, присущих когерентному излучению. Некогерентность свойственна излучению 
тепловых источников и в других участках электромагнитного спектра, в том числе микроволнового и 
радиодиапазона («радиосвет»). 

В работах [1-3] были предложены компактные простые искусственные источники радиосвета на основе 
динамического хаоса микроволнового диапазона. Они позволяют освещать отдельные области пространства, 
однако для получения информации о них нужно иметь приборы для приема радиосвета. Исследования в этом 
направлении привели к созданию ячейки приемника радиосвета [4, 5]. Эти приёмники совместно с наличием 
компактных источников радиосвета позволили перейти к изучению радиосветовых полей в закрытых 
помещениях [6]. Данная работа посвящена исследованию изображения освещенности помещений при наличии 
нескольких источников радиосвета. 
 

Экспериментальный комплекс 
 

Экспериментальный комплекс включал в себя: источники радиосвета на основе динамического хаоса с 
диапазоном излучения 3.0-5.0 ГГц и мощностью излучения 2 мВт каждый; чувствительный элемент приемника 
радиосвета [4, 5] и параболическую антенну с рупорным СШП-облучателем (2.0-7.0 ГГц, ширина диаграммы 
направленности составляет около 10 в горизонтальной и вертикальной плоскостях) [7], вместе образующие 
приемник радиосвета с простран-ственным разрешением; персональный компьютер (ПК) с программным 
обеспечением (ПО) для приемника радиосвета. 

Пространственную картину освещенной радиосветом области создавали путем сканирования лучом антенны 
в горизонтальной и вертикальной плоскостях, измеряя значения мощности приходящего сигнала на приёмник в 
зависимости от угла поворота антенны в азимутальной плоскости (угол ) и в плоскости угла места (угол ), 
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при этом область сканирования определялась геометрическими размерами интересующих объектов. 
Предварительно были измерены характеристики параболической антенны с рупорным 

сверхширокополосным излучателем для случая использования лампы радиосвета (полоса 3.0-5.0 ГГц) в 
качестве источника излучения. Диаграммы направленности антенны по мощности в горизонтальной и 
вертикальной плоскостях приведены на рис. 1. Ширина диаграммы направленности в горизонтальной и 
вертикальной плоскостях на уровне -3 дБ составляет около 10o. 
 

Изображение зала в радиосвете 
 

Первые эксперименты были посвящены оценке освещенности конференц-зала (помещения) в радиосвете. 
Было установлено, что включение источника радиосвета приводит к увеличению средней освещенности зала 
примерно на 25…30 дБ по отношению к фоновому уровню. 

  
Рис. 1. Диаграммы направленности по мощности для параболической антенны с рупорным СШП-излучателем при 

измерении с лампой радиосвета (диапазон 3-5 ГГц) в качестве источника излучения:  
а) в горизонтальной плоскости, б) в вертикальной плоскости 

 
После этого была проведена серия экспериментов по получению изображения зала при различном числе 

источников радиосвета. Прежде всего нужно было получить изображение зала без включенных ламп 
радиосвета, чтобы оценить вклад в освещенность неконтролируемых источников радиоизлучения (тепловое 
излучение, сотовые станции, WiFi роутеры и др.) и понять, насколько эти источники будут влиять на 
последующие эксперименты с включенными лампами радиосвета и какая степень пространственной 
освещенности обеспечивается включенными источниками радиосвета.  

На рисунке 2 представлено фото конференц-зала и размещение оборудования при проведении измерений: 
приемное устройство, лампы радиосвета (6 шт.), размещенные в стандартных патронах осветительных люстр 
(по одной лампе радиосвета на люстре) и объекты для исследования. Приемное устройство с направленной 
антенной при проведении большинства экспериментов было размещено в противоположной от сцены части 
зала. Приемная антенна была расположена в 15 м от дальней стены зала и в 5.5 м от одной из боковых стен. 
Источники радиосвета включали или группами (по два и три устройства), или все одновременно. 

 

   
Рис. 2. Схема проведения экспериментов (а) и фото конференц-зала (б); Л1-Л6 – лампы радиосвета 

 
Для получения изображения в радиосвете производилось сканирование луча антенны в горизонтальной 

плоскости с шагом 2о и в вертикальной плоскости с шагом в 2.5о.  
Изображение зала при выключенных лампах радиосвета, полученное путем описанного сканирования, 

приведено на рис. 3а. Его анализ показал, что уровень принимаемого сигнала колеблется от -83 до -60 дБм. При 
этом наблюдается достаточно большая неравномерность фона по направлению. Наибольшая интенсивность 
наблюдается в области расположения окон и в середине зала: четко видны два ярко выраженных пятна. Пятно с 
правой стороны можно объяснить внешними источниками, излучение которых попадает на антенну через окна 
(рис. 3б). Самый яркий элемент на рис. 3а соответствует мощности -60 дБм, самый темный -83 дБм, среднее 
значение по изображению -73 дБм.  
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Рис. 3. Изображение зала в радиодиапазоне без освещения лампами радиосвета (а);  

наложение радиоизображения на фотографию (б) 
 

Далее зал осветили шестью источниками радиосвета, расположенными в люстрах над полом, на высоте 
примерно 3 м. На рис. 4а показано изображение зала, полученное в этом случае при измерении приемником с 
направленной антенной интенсивности принимаемого излучения в диапазоне углов -50о…+50о с шагом 2о по 
азимуту, и -10о по +15о с шагом 2.5о по углу места. 

На рис. 4а отчетливо видны изображения четырех ламп радиосвета, находящихся перед антенной. Это 
подтверждает наложение изображения в радиосвете на фотоизображение рис. 4б. 

На рисунке 4 также видно, что лампы радиосвета создали световые «облака» вокруг люстр. Мощность, 
отображаемая в пикселях рисунка, варьируется от -18 до -35 дБм от центра до границы «облаков», создаваемых 
лампами радиосвета. В остальных точках изображения интенсивность освещения оказалась достаточно 
равномерной и варьировалась в диапазоне -40…-38 дБм. 

 

 
Рис. 4. Изображение зала, освещенного лампами радиосвета (а); наложение радиоизображения на фотографию (б) 

 
Важным моментом является то, что при включенных лампах освещенность вырастает в среднем более чем 

на 30 дБ по отношению к фоновому уровню, и можно с уверенностью говорить о том, что помещение 
достаточно ярко освещено радиосветом. При этом вне окрестности люстр в зале обеспечено достаточное 
равномерное освещение. Это позволяет перейти к экспериментам по исследованию характеристик 
радиоизображений объектов с разными электромагнитными свойствами. 

 
Изображение компактных объектов 

 
При выборе объектов исследования обращалось внимание на их размер (он должен был быть не менее 

полуметра) и электромагнитные свойства. В соответствии со вторым критерием были выбраны: куб, покрытый 
металлической фольгой (в двух вариантах, см. ниже); кювета с водой (диэлектрическая проницаемость 81, 
коэффициент преломления 9) листы из радиопоглощающего материала. 

Первая группа экспериментов. Первые эксперименты проводили, чтобы выяснить, как поменяется 
освещенность при появлении металлического куба. Изображение было получено в диапазоне углов   = -
10⁰…+10⁰ с шагом 2⁰ по азимуту, и углов   = -10⁰…+5⁰ с шагом 2.5⁰ по углу места. 

Куб был расположен на расстоянии d перед антенной, передняя грань куба выставлялась перпендикулярно 
направлению на антенну. Эксперименты проводили для расстояний d = 2, 4 и 5 м. На рисунке 5 приведены 
изображения, полученные в эксперименте, когда расстояние между приемником и кубом было равно 5 м: 
фоновое изображение при шести включенных лампах и отсутствии куба (рис. 5а) и при включенных лампах в 
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присутствии куба (рис. 5б). При сравнении рис. 5а и 5б видно некоторое различие, однако идентификация 
появления на изображении нового предмета затруднительна. Зато его наличие четко прослеживается на рис. 5в, 
полученном при построении разностного изображения при помощи вычитания изображения на рис. 5а из 
изображения на рис. 5б. При этом динамический диапазон разностного изображения (контраст) составляет 
около 2 дБм. Область с кубом ослабляет сигнал по сравнению с фоновым изображением. 

 
Рис. 5. Получение изображения куба: а) фоновое изображение при включенных лампах и отсутствии объекта;  

б) изображение в присутствии куба при его расположении перед антенной на расстоянии 5 м; в) разностное изображение 
 
В верхних углах рис. 5 отчетливо видны яркие области, соответствующие источникам радиосвета. Их 

наличие «засвечивает» остальные участки изображения и мешает их визуализации. Для того чтобы избежать 
этого негативного эффекта, в последующих экспериментах были отключены четыре лампы радиосвета 
передней части зала (лампы Л3-Л6 на рис. 2а).  

Как отмечено выше, интенсивность излучения при наличии куба ниже, чем при его отсутствии. Это может 
быть связано с тем, что прямые лучи, падающие на его переднюю панель от двух источников, отражаются от 
неё зеркально и далее распространяются по направлениям, отличным от направления на антенну приемника. 

Если это предположение верно, то куб будет являться источником усиленного сигнала на входе приемника в 
двух случаях: 1) грань куба представляет собой «шероховатую» поверхность, диффузно отражающую 
падающие на нее лучи; 2) куб расположен так, что угол падения излучения от источника радиосвета на 
поверхность куба равен углу между направлением максимума диаграммы антенны и нормалью к поверхности 
куба. Для реализации обоих случаев были проведены соответствующие эксперименты.  

При проведении первого эксперимента на поверхности куба были созданы нерегулярные шероховатости с 
характерными размерами порядка средней длины волны радиосвета (рис. 6а). 

    
Рис. 6. Эксперименты с усиливающими объектами: а) куб с шероховатой поверхностью; б) куб с зеркальной поверхностью 

для отражения луча от передней грани в направлении антенны 
 
Результаты экспериментов с кубом, имеющим шероховатую поверхность, показаны на рис. 7. Изображение 

построено в диапазоне углов  = -14⁰ …+14⁰ с шагом 2⁰ по азимуту, и   = -10⁰…+10⁰ с шагом 2⁰ по углу места. 
Эксперименты показали, что добавка рассеянного излучения от поверхности куба оказалась достаточной, 

чтобы обнаружить присутствие куба на рис. 7б относительно фона на рис. 7а даже без дополнительной 
обработки. На изображении, приведенном на рис. 7в, появление куба увеличило сигнал на выходе приемника 
по отношению к фоновому на 2…5 дБ. Светлое пятно на верхней части рис. 7в объясняется тем, что 
отключение четырех ламп Л3-Л6 (см. рис. 2а) для исключения «засветки» приемника прямыми лучами от ламп 
способствовало снижению равномерности освещения в дальней области зала. 

 

 
Рис. 7. Куб с шероховатой поверхностью: а) фоновое изображение от ламп; б) изображение куба с шероховатой поверхностью в 

радиосвете при его расположении перед антенной на расстоянии 2 м; в) разностное изображение 
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При проведении второго эксперимента куб был расположен так, чтобы в принимающую антенну попадал 
луч, отражённый от одной из двух ламп радиосвета (см. рис. 6б). Расстояние от куба до антенны составляло 2 м. 

Изображения на рис. 8 получены в диапазоне углов от -24⁰ до +24⁰ с шагом 2⁰ по азимуту, и от -10⁰ до +20⁰ 
с шагом 2.5⁰ по углу места. 

Как и в случае с рассеянным лучом, отраженный луч дал достаточную добавку на входе приемника для того, 
чтобы обнаружить объект без построения разностных картин (рис. 8б). Отраженное излучение увеличило 
уровень сигнала на выходе приемника на 5…20 дБ (рис. 8в). Увеличение мощности принимаемого сигнала в 
этом случае значительно превосходило добавку от рассеянных лучей в предыдущем эксперименте. Кроме того, 
следует отметить, что высокий уровень излучения, отражённого от куба, приводит к уменьшению влияния 
неравномерности освещённости на разностную картину (см. рис. 8в). 

 
Рис. 8. Куб с зеркальной поверхностью: а) фоновое изображение от ламп; б) изображение куба в радиосвете при его 
расположении, соответствующем максимальному отражению сигнала от одной из ламп; в) разностное изображение 

 
Вторая группа экспериментов. Для выяснения возможности наблюдения в радиосвете объектов из 

диэлектрика и поглощающих материалов использовались кювета с водой и листы из радиопоглощающего 
материала.  

Кювету, наполненную водой, располагали на расстоянии 2 м от принимающей антенны. Объект 
исследования не являлся отражающим и обладал высокой диэлектрической проницаемостью ε = 81. Антенна 
была дополнительно наклонена вперёд так, что угловые размеры кюветы составили по углу  от -10⁰ до +8⁰, и 
по углу  от 0⁰ до -10⁰. 

Уровень принимаемого излучения с направления размещения кюветы оказался ниже, чем при ее отсутствии. 
Динамический диапазон разностного сигнала (контрастность) составил около 3 дБ (рис. 9). Наличие кюветы с 
водой фиксируется только на разностном изображении.  

 
Рис. 9. Изображения кюветы с водой в радиосвете: а) фоновое изображение (кювета отсутствует), б) изображение с 

кюветой, в) разностное изображение 
 
Далее был проведён эксперимент с тремя квадратными листами поглощающего покрытия, расположенными 

на расстоянии 2 м от принимающей антенны вдоль горизонтальной линии. Угловые размеры объекта 
составили: по углу  от -20⁰ до +20⁰, и по углу  от -6⁰ до +5⁰. 

Как и в случае кюветы с водой, уровень принимаемого излучения с направления размещения объекта 
оказался ниже, чем при его отсутствии. Контрастность полученного изображения в этом случае оказалась 
сопоставимой с контрастностью разностного изображения для кюветы с водой, около 3 дБ. 

Третья группа экспериментов. Для выяснения возможности наблюдения в радиосвете различных объектов 
за препятствиями (например, стенами зданий) были проведены эксперименты по получению изображений 
объектов, располагавшихся за стеной относительно приёмника. 

В экспериментах принимающая антенна была расположена в конференц-зале на расстоянии 1 м от стены, 
смежной с коридором, а наблюдаемый объект (О) находился c противоположной стороны стены, в коридоре, на 
расстоянии 2 м и там же находилась лампа радиосвета (Л) на уровне пола, в то время как объект - на высоте 
около 1.5 м от пола. Это было сделано для того, чтобы иметь возможность осветить исследуемый объект и при 
этом не засвечивать приемную антенну прямым лучом от лампы. 

В работах [4, 5] было установлено, что при распространении хаотического СШП-сигнала через такую стену 
имеется дополнительное затухание сигнала в 6…8 дБ. 

В качестве объекта эксперимента по получению изображения объекта, находящегося за стеной, был выбран 
куб с диффузно отражающей поверхностью, для которого в предыдущих экспериментах была установлена 
высокая степень контрастности изображения относительно фона.  

Все изображения, получаемые в ходе экспериментов, строились в диапазоне углов  от -30o до +30o и углов 
 от -10o до +10o. 
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Сначала было получено изображение фонового излучения в коридоре (место расположения объекта) с 
включенной лампой радиосвета (рис. 10а).  

Уровень фонового излучения здесь составил около -53…-60 дБм, в то время как аналогичное измерение 
фонового излучения в конференц-зале составило -38…-40 дБм. 

Далее было получено изображение куба (рис. 10б). На изображении отчетливо видны границы куба. 
Динамический диапазон яркости пикселей на изображения ~15 дБ. Сравнивая эту картину с изображением на 
рис. 10а, видим усиление принимаемого сигнала в области нахождения куба на 10-12 дБ. Для наглядности на 
рис. 10в приведено разностное изображение. 

 
Рис. 10. Фоновое изображение коридора в радиосвете (а), изображение куба за стеной в радиоствете (б),  

разностное изображение для эксперимента с расположением куба за стеной (в) 
 
Сравнение изображения куба за стенкой и в зале показывает, что контрасты изображений между областью 

куба и прилегающей непосредственно к нему областью на обоих изображениях примерно одинаковы и 
составляют 6…8 дБ, несмотря на разницу в средней освещенности сцен в зале и при наличии стены примерно 
на 10 дБ. 

Заключение 
 

В работе предложена и апробирована методика получения изображения окружающего пространства при 
освещении его некогерентным микроволновым излучением от лампы радиосвета, и использовании приёмника 
радиосвета на основе чувствительного элемента совместно с узконаправленной антенной. Проведенные 
эксперименты позволили получить изображение интересующей области в микроволновом радиодиапазоне 
частот, а также обнаружить появление новых объектов в наблюдаемой области. 

Работа выполнена в рамках государственного задания. 
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Аннотация 
Приводится новое решение задачи повышения энергетической эффективности цифровой системы передачи с 
многочастотной модуляцией и оптимальными финитными сигналами, не вызывающими межсимвольной 
интерференции на выходах узкополосных фильтров в различных каналах модема. Предложен новый метод 
многочастотной передачи данных на основе пространственно-временной передачи и приема оптимальных 
финитных сигналов, наблюдаемых в демодуляторах цифровой системы передачи. Приводятся новые данные 
спектрально-энергетической эффективности разработанного модема. Из сравнительного анализа со 
стандартными модемами следует, что разработанный модем превосходит по эффективности известные 
модемы. 
 

Ключевые слова 
Цифровой когерентный модем, многочастотная модуляция, пространственно-временная обработка сигналов, 
оптимальные финитные сигналы, спектрально-энергетическая эффективность. 
 

Введение 
 

Основными задачами теории и техники связи были и остаются две важнейшие: повышение эффективности и 
помехоустойчивости цифровых систем передачи (ЦСП) сообщений [1-3]. К основным показателям 
эффективности ЦСП относятся: показатель использования пропускной способности канала связи и показатель 
спектрально-энергетической эффективности [1]. При передаче дискретных сообщений (в условиях частотно-
ограниченного канала связи) основными препятствиями повышения эффективности и помехозащищенности 
ЦСП являются шумы наблюдения и эффект межсимвольной интерференции (МСИ). При высоких скоростях 
передачи данных уровень искажений из-за МСИ может значительно превышать уровень искажений из-за 
шумов и помех, а помехоустойчивость приема сигналов будет определяться в основном МСИ [4-5]. Поэтому 
актуальным направлением в решении задачи повышения эффективности и помехоустойчивости ЦСП является 
разработка методов модуляции/демодуляции с использованием новых финитных сигналов и новых структур 
обработки сигналов в модеме. 

Важной проблемой при разработке современных модемов является отыскание таких оптимальных 
финитных сигналов (ОФС), которые принципиально не вызывали бы МСИ на входе решающего устройства 
демодулятора модема [4]. 

Исследования методов борьбы с МСИ, вносимых неидеальными характеристиками частотно-ограниченных 
каналов связи, при последовательной передаче данных, показали, что альтернативой корректорам каналов в 
одночастотных ЦСП является метод многочастотной передачи [5, 9, 10], когда в ЦСП для высокоскоростной 
передачи данных используется ряд параллельных подканалов со скоростями тем меньшими, чем больше их 
число. Так как при уменьшении скоростей подканалов длительности их символьных интервалов увеличиваются 
действие МСИ существенно уменьшается. 

Различают когерентные модемы с широкополосными и узкополосными поднесущими [6]. Значительное 
число работ посвящено модемам первого вида. Незаслуженно меньшее внимание уделено модемам второго 
вида. Дело в том, что использование узкополосных формирующих фильтров позволяет синтезировать для них 
оптимальные финитные сигналы (ОФС), принципиально не вызывающие на их выходах МСИ [4], что не 
требует введения защитных интервалов, а, следовательно, приводит к более высокой спектральной 
эффективности ЦСП с МЧМ и ОФС [8]. Поэтому задача разработки новых методов МЧМ с узкополосными 
сигналами и повышенной спектральной эффективностью является актуальной. 

Другим важным направлением развития современных ЦСП является повышение их энергетической 
эффективности путем внедрения технологий с несколькими передающими и приемными антеннами [7]. 
Использование нескольких передающих и приемных антенн необходимо также для противодействия 
деструктивному действию замираний в канале связи.  

Цель статьи состоит в разработке и исследовании нового метода модуляции/демодуляции на основе 
двумерной пространственно-временной организации передачи и приема узкополосных ОФС в каждом из 
каналов ЦСП с МЧМ. 
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1. Объект исследования 
 

Объектом исследования является ЦСП с узкополосными поднесущими, схема которой показана на рисунке 

1. Здесь введены обозначения: , 1,n n N   - индивидуальные передатчики каналов, ПФn - полосовые фильтры 

передачи и приема, Д , 1,n n N - индивидуальные приемники каналов. Блоки n и ПФn , 1,n N  - канальные 

модуляторы, а ПФn  и Д , 1,n n N - демодуляторы ЦСП, БОП – блок оценки параметров канала связи. Здесь 

входной «быстрый поток» двоичных данных ( ), 0;1, 0 ba t a t T   , в демультиплексоре разбивается на N  

«медленных потоков» ( ), 1,na t n N , 0;1, 0 ba t NT   .  

 

1( )a t

2 ( )a t
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*
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*
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* ( )Na t


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Рис. 1. Структурная схема ЦСП с узкополосными сигналами 

 
В модуляторах двоичные данные преобразуются в спектрально-эффективные символы квадратурной 

амплитудной модуляции (КАМ), которые управляют параметрами канальных гармонических колебаний на 
частотах 1 2, ,..., N   , вырабатываемых формирователем сетки частот; на выходах ПФn  формируются 

узкополосные сигналы ( ), 1,ns t n N , а на выходе сумматора групповой сигнал 
1

( ) ( )
N

nn
s t s t


  . Разделение 

канальных сигналов в демодуляторе выполняется полосовыми фильтрами и когерентными детекторами. 
Недостаток данной организации ЦСП в наличии межканальных искажений (МКИ) и межсимвольной 
интерференции (МСИ) на выходах ПФ. Для уменьшения МКИ используют ПФ с узкими полосами частот и 
высокими порядками; для уменьшения МСИ проводят синтез огибающей сигнала ( )s t . 

 
2. Новая функциональная схема одного из модемов ЦСП с МЧМ 

 

Для реализации указанной цели на рисунке 2 приведена функциональная схема одного из модемов, так как 
все модемы на рисунке 1 идентичны; их различие только в разных частотах канальных переносчиков. 
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Рис. 2. Функциональная схема цифрового модема с двумерной пространственно-временной организацией передачи и 

приема оптимальных финитных сигналов 
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Проблема повышения эффективности модемов в ЦСП связана с отысканием различных средств 
формирования ортогональных структур обработки сигналов. В данной работе, в отличие от работы [8], эта 
задача решается путем перехода от скалярных к комплексным представлениям сигналов, в использовании 
пространственно-временного кодирования, использовании ортогональных поднесущих колебаний, а также 
ортогональных ОФС. 

В схеме на рисунке 2 введены следующие обозначения: БУД – блок установки длительности символьного 
интервала, ФОС1- формирователь первого ОФС, ФОС2- формирователь второго ОФС, ортогонального ФОС1, 
ВМЛ – вычислитель множителей Лагранжа, необходимых для синтеза ОФС по известным характеристикам ПФ 
на рисунке 1, j  - блоки формирования комплексных ОФС, ПВК- пространственно-временные кодеры, ГНК – 

генератор несущего колебания, ФВ – фазовращатель на 0/ 2(90 ) , БОП КС – блоки оценки параметров 

пространственно-временного канала связи, СВН – схема восстановления несущей, СД – синхронное 
детектирование, П/П – блоки последовательно-параллельного преобразования сигналов, ПВД - 
пространственно-временное декодирование, СФ1- фильтры согласованные с ОФС1, СФ2- фильтры 
согласованные с ОФС2 , МПРУ – многопороговые решающие устройства по правилу максимума 
правдоподобия. Предполагается, что в схеме осуществляется идеальная синхронизация по несущему 
колебанию и по тактовой частоте. 
 

3. Работа и основные соотношения модулятора 
 

Двоичное сообщение ( )a t , представляющее собой «быстрый» поток прямоугольных импульсов, 

принимающих значения «0» либо «1» на интервалах, кратных длительности бита bT , в демультиплексоре 

разбивается на группы  по m  бит в каждой и преобразуется в 2nN   «медленных» 2mM  - ичных 
импульсных потоков, с длительностью импульсов m bT m T  , где 2logm M , 2logn N - число ортогональных  

компонент, используемых в модеме. Первый ортогональный компонент образуется за счет перехода от двух 
скалярных ортогональных ОФС к одному комплексному ОФС. Второй реализуется за счет использования двух 

не перекрывающихся по времени полуинтервалов, каждый длительностью / 2sT , где 22 logn
s bT T M   - 

длительность результирующего символьного интервала. Третий ортогональный компонент получается путем 

использования двух ортогональных гармонических сигналов: 2 cos nt  и 2 sin nt . На рисунке 2 

рассматривается случай, когда 32 3 24s b bT T T     - память демультиплексора. 

Перейдем к математическим представлениям сигналов в различных сечениях модулятора. 
На выходе демультиплексора в моменты кратные m bT m T   формируются амплитуды M - ичных 

импульсов сигнала МАМ следующего вида: 
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
















 


 

    

    


   

    






                       (1) 

 
Здесь ,{ }  - двоичные символы сообщения ( )a t , расстояние между сигнальными амплитудами случайных 

величин в (1) равно 2d  и характеризует энергетическую базу сигнала МАМ. Причем величина d  связана со 

средней мощностью сигнала соотношением: 23 / ( 1)sd P M   [1]. Далее на выходах умножителей 

формируются взвешенные ОФС1 и ОФС2, которые затем суммируются с весом 1j   . В результате 

получаем комплексные ОФС следующего вида 

1

2

( ) ( ) ( ),

( ) ( ) ( ).
R I

R I

u t A y t jA y t

u t A y t jA y t


  

 
  




1

2

( ) ( ) ( ),

( ) ( ) ( ).
R I

R I

v t B y t jB y t

v t B y t jB y t


  

 
  




                                            (2) 

 
Здесь  ( ), ( )c cy t y t - взаимно ортогональные ОФС1 и ОФС2. В качестве примера на рисунке 3 приведены 

формы и спектры ОФС, синтезируемых по критерию максимума отношения сигнал/шум на выходе ПФ 
Баттерворта 8-го порядка в центре интервала длительностью 1.5T   мс. 

В блоках пространственно-временного кодирования (ПВК) по правилу Аламоути [7] на основе входных 
сигналов (2) формируются векторные комплексные сигналы вида 
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2 2 1
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t u t u t

t u t u t
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 
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, 
*

1 1 2
*

2 2 1

( ) ( ), ( )
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t v t v t

  
   

   

v

v

  
  

                                              (3) 

Эти ОФС представляют собой низкочастотные сигналы, согласованные с характеристиками 
низкочастотного фильтра Баттерворта. Для передачи их по высокочастотному каналу связи требуется 
осуществить модуляцию ортогональных гармонических переносчиков. Эта процедура реализуется посредством 
умножителей, показанных на рис. 2. В результате на двух пространственных выходах модулятора формируются 
сигналы по правилу 

1 11

2 2 2

( ) 2 cos ( ) 2 sin( )

( ) ( ) 2 cos ( ) 2 sin

n n

n n

t t t tt

t t t t t

 

 

  
   

    

u vs

s u v

  
  

,                                                     (4) 
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Рис. 3. Формы и спектры ОФС-1 и ОФС-2  

 
4. Модель канала связи 

 
Упрощенная модель пространственно-временного канала связи определяется соотношениями 

1 11 1 21 2 1

2 12 1 22 2 2

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

t H t t H t t

t H t t H t t

   
           

z s s ξ

z s s ξ

   
   

                                                           (5) 

Здесь ( )ijH t - комплексные высокочастотные замирания в канале связи, огибающие которых , , 1, 2ijh i j   

полагаем постоянными в течении двух последовательных полуинтервалов, , 1,2i i ξ  - векторные комплексные 

некоррелированные гауссовские случайные величины шума наблюдения. 
 

5. Работа и основные соотношения демодулятора 
 
Прием сигналов в когерентном демодуляторе осуществляется на синхронные детекторы (СД). Полагаем, что 

используется идеальная синхронизация на основе оценок параметров канала связи. В начале рассмотрим работу 
демодулятора без учета шума наблюдения. 

Для восстановления передаваемых низкочастотных ОФС в СД проводится интегрирование соотношений в 
(5). Затем на основе ортогональных гармонических колебаний в синфазном и квадратурном каналах 
демодулятора формируются вектор-функции сигналов вида 

1 11 1 21 2

2 12 1 22 2

( ) 2 ( )cos( ) 2 [ ( ) ( )]cos( ) ,

( ) 2 ( )sin( ) 2 [ ( ) ( )]cos( ) .

c n n

s n n

t t t dt h t h t t dt

t t t dt h t h t t dt

 

 

   

   

 
 

z z s s

z z s s

   

   
                                       (6) 

Подставляем в эти выражения соотношения из (4) с учетом (3). Так как гармоники на удвоенных частотах 
после интегрирования обнуляются, приходим к следующим соотношениям 
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* *
1, 2, 11 1 21 2 11 2 21 1

* *
1,s 2, 12 1 22 2 12 2 22 1

( ) [ ( ), ( )] [ ( ) ( ), ( ) ( )],

( ) [ ( ), ( )] [ ( ) ( ), ( ) ( )].

c c c

s s

t z t z t h u t h u t h u t h u t

t z t z t h v t h v t h v t h v t

      

      

z

z

        
        

                                      (7) 

Здесь синфазный ( )c tz  и квадратурный ( )s tz  сигналы демодулятора представляют собой вектор-строки. 

Для дальнейшей их обработки рационально перейти от вектор-строк к вектор-столбцам, что и реализуется в 
схеме на рисунке 2 блоками П/П. Тогда, после несложных преобразований, получаем их векторно-матричные 
представления 

1, 1,1 111 21 12 22
* * * *

2, 2,2 221 11 22 12

( ) ( )( ) ( )
,

( ) ( )( ) ( )
c s

c s

z t z tu t v th h h h
z t z tu t v th h h h

         
                      

     
     

,                                        (8) 

где знак 
*

- знак комплексного сопряжения. 
Квадратные матрицы огибающих замираний в (8) составлены из низкочастотных эквивалентов матрицы 

канала связи (5). Покажем, что они ортогональны. Это подтверждается следующими вычислениями  
 

2 2 2 211 21 11 21 12 22 12 22
11 21 2 2 12 22 2 2* * * * * * * *

21 11 21 11 22 12 22 12

( ) , ( )

H H
h h h h h h h h

h h h h
h h h h h h h h

 

       
            

          
1 1

       
        ,                (9) 

где 
H

 - знак сопряжения по Эрмиту, 2 21 = единичная матрица. 

Соотношения (8) и (9) являются основой пространственно-временного декодирования в блоках (ПВД). 
Действительно, умножая правые и левые части равенства (8) на сопряженные по Эрмиту матрицы, на выходах 
блоков ПВД восстанавливаются комплексные ОФС в соответствие со следующими векторно-матричными 
соотношениями 

 

1, 1,1 111 21 12 22
2 2 2 2* * * *

2, 2,2 211 21 12 2221 11 22 12

( ) ( )( ) ( )1 1
,

( ) ( )( ) ( )(h h ) (h h )
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.                          (10) 

Переходя от векторно-матричного к скалярному представлению, получаем следующие соотношения для 
комплексных ОФС на выходе пространственно-временных декодеров  

 
*
11 1, 21 2,

1 2 2
11 21

*
21 1, 11 2,

2 2 2
11 21

( ) ( )
( ) ,

( )

( ) ( )
( ) .

( )

c c

c c

h z t h z t
u t

h h

h z t h z t
u t

h h

 





  

  


  


        

*
12 1,s 22 2,s

1 2 2
11 21

*
22 1,s 12 2,s

2 2 2
11 21

( ) ( )
( ) ,

( )

( ) ( )
( ) .

( )

h z t h z t
v t

h h

h z t h z t
v t

h h

 





  
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                                              (11) 

Теперь, для выделения из комплексных ОФС 1 2( ), ( )u t u t   и 1 2( ), ( )v t v t   их реальные и мнимые составляющие 

в схеме на рис. 2 введены блоки последовательно-параллельного преобразования, на выходах которых 
формируются сигналы: 1 1Re ( ), Im ( )u t u t  , 2 2Re ( ), Im ( )u t u t  , 1 1Re ( ), Im ( )v t v t  , 2 2Re ( ), Im ( )v t v t  . Пропуская эти 

сигналы через соответствующие согласованные фильтры СФ1 и СФ2, в моменты максимума на их выходах 

восстанавливаются передаваемые символы сигналов КАМ (1):  1 1 1 1, , ,i j k l
R I R IA A A A  и 1 1 1 1, , ,i j k l

R I R IB B B B  . После их 

двоичного кодирования восстанавливаются ,{ }  - двоичные символы (см. (1)), которые заполняют память 

мультиплексора. После последовательного опроса мультиплексора на его выходе формируется передаваемое 
двоичное сообщение ( )a t . 

 
6. Прием сигналов с учетом шумов наблюдения 

 
Соотношения (7) для откликов синфазного и квадратурного синхронных детекторов получены без учета 

шумов наблюдения. При наличии шумов отклики СД записываются так 
 

* *
1, 2, 11 1 21 2 1, 11 2 21 1 2,

* *
1,s 2, 12 1 22 2 1, 12 2 22 1 2,

( ) [ ( ), ( )] [ ( ) ( ) , ( ) ( ) ],
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 

        

        

z

z

         
         

                           (12) 

Здесь , , 1, 2i c i   - низкочастотные эквиваленты шумов наблюдения в синфазном канале, , , 1, 2i s i   - 

низкочастотные эквиваленты шумов наблюдения в квадратурном канале. 
С учетом (12) и на основе соотношений (8)÷(11) находим оценки комплексных оптимальных финитных 

сигналов 
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* *
11 1, 21 2, 12 1,s 22 2,s

1 1 1 11 1 1 1 122 2 2 2
11 21 11 21

*
21 1, 11 2,

2 2 2 21 2 22 2
11 21

ˆ ˆ( ) ( ) ( ) , ( ) ( ) ( ) ,
( ) ( )

ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) , ( ) ( )
( )

c c

c c

h h h h
u t u t u t v t v t v t

h h h h

h h
u t u t u t v t v t

h h

   
 

 


  
       

 


       

      
      

  
    

*
22 1,s 12 2,s

2 222 2
11 21

( ) .
( )

h h
v t

h h

 







   

  


                    (13) 

Из (13) следует, что при наличии шумов наблюдения к точным копиям ОФС добавляются случайные 

погрешности оценки , 1,2ij ij  . Полагая, что матрица затуханий канала связи обладает свойством симметрии в 

смысле следующих равенств: 2 2 2 2 2 2
11 22 1 21 12 2,h h h h h h    , а дисперсии шумов наблюдения , , 1, 2i c i   и 

, , 1, 2i s i   одинаковы, т.е. , ,ic isP P P    ,  нетрудно показать, что средние мощности погрешностей оценок 

также одинаковы и равны 
* 2 2

1 2M / ( )ij ijP P h h      .                                                                           (14) 

 
Следовательно, отношение мощности ОФС yP  (заметим, что мощности ОФС1 и ОФС2 одинаковы) к 

мощности погрешности оценки P  на входе согласованных фильтров демодулятора определяются 

соотношением 
2 2 2 2

1 2 1 2/ ( ) / ( )y yP P h h P P h h         .                                                               (15) 

 
На основе (15) введем понятие выигрыша от пространственной обработки 

2 2
1 2( )k h h







   .                                                                                  (16)  

 
7. Спектрально-энергетическая эффективность ЦСП с МЧМ 

 
При анализе работы ЦСП учитываются два показателя [1]: показатель спектральной эффективности 

/F b ksV F   (бит/с/Гц) и показатель энергетической эффективности 0/E bE G  , где 1 /b bV T - битовая 

скорость, ksF - полоса частот канала связи, bE - энергия, приходящаяся на бит данных, 0G - односторонняя 

спектральная плотность мощности АБГШ. 
Для ЦСП с МЧМ и новым модемом (рис.2) показатель спектральной эффективности равен  

,11
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,

2 logon
F KAM

p

c
M







 

 ,                                                                      (17) 

где 1.428   - параметр увеличения скорости в КС за счет передачи только ненулевой части ОФС (рис. 3),  

On -число ортогональных компонент (для рассматриваемого модема 3), где ,1 0.387c  , 2ks pF NF  , 

,p pF F  , ,
1/20.1

, 10 1p
pL

p


     , p  - порядок канального фильтра Баттерворта, ,pL  - ослабление по уровню 

20 и более дБ,  
Энергетическая эффективность разработанного модема оценивается при фиксированной допустимой 

вероятности битовой ошибки, равной 410dopp   [] и определяется в соответствии с [6]. С учетом работы [8] и 

(16) получаем следующее соотношение для показателя энергетической эффективности ЦСП с МЧМ 
 

2

2

0 2

1 1 2 log 2( 1)
,

3(log ) ( )1 1/

dop KAMb KAM
E

KAM E sKAM

p ME M
erfcinv

G M k V kM 


       

    
                                  (18) 

где ( )erfcinv  - функция, обратная функции ошибки, где ,2 ( )Ek V  - коэффициент передачи по энергии для ОФС. 

Сравнительные результаты расчетов спектрально-энергетической эффективности, рассмотренного в работе 
нового модема с многочастотной модуляцией и ОФС а также стандартизированных модемов, а именно МЧМ-
OFDM и V.34  - модем для использования в коммутируемой сети общего пользования (Рекомендация ITU-T, 
1994), даны в табл. 1. 
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Таблица 1 
Данные спектрально-энергетической эффективности сравниваемых модемов 
Модем 2

KAMM M  
22   24  28  

216 232  264  

 
МЧМ-ОФС 

,3F  (бит/с·Гц) 2,0482 4,0964 6,1446 8,1928 10,241 12,289 

,3E  (дБ) 5,5755 9,382 13,697 18,379 23,317 28,436 

 
OFDM 

,F ofdm  (бит/с·Гц) 1 2 3 4 5 6 

,E ofdm  (дБ) 8,3982 12,205 16,520 21,201 26,140 31,258 

 
V34 

,v34F (бит/с·Гц) 0,8 1,6 2,4 3,2 4,0 5,0 

,v34E  (дБ) 9 11 13 15 17 20 

 
Заключение 

 
1. Впервые предложен алгоритм и разработана на его основе функциональная схема нового 

модулятора/демодулятора в цифровой системе многочастотной передачи данных с повышенной энергетической 
эффективностью на основе пространственно-временной передачи и приема оптимальных финитных сигналов, 
не вызывающих межсимвольной интерференции на выходах узкополосных канальных фильтров. 

2. Впервые получены аналитические соотношения, характеризующие работу нового 
модулятора/демодулятора в структуре цифровой системы передачи с многочастотной модуляцией, 
оптимальными финитными сигналами и пространственно-временной их обработкой. 

3. Проведен теоретический анализ спектрально-энергетической эффективности нового модема. В частности, 
показано, что при 2 2KAMM    данный модем по сравнению со стандартным модемом V.34 , обеспечивает 

выигрыш по энергетической эффективности на 3.4 дБ. Кроме того, разработанный модем с узкополосными 
поднесущими энергетически эффективнее на 2.82 дБ по сравнению OFDM модемом с широкополосными 
поднесущими. 

4. Реализация нового модема в цифровых телекоммуникационных системах позволит значительно повысить 
их спектрально-энергетическую эффективность. Предложенный подход может быть использован в новых 
технологиях для организации высокоскоростной передачи данных по частотно-ограниченным каналам связи. 
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Аннотация 
Высокая спектральная эффективность систем передачи на основе технологии OFDM обладает рядом недостатков, 
которые ограничивают их применение в сетях связи следующего поколения. Одним из них является высокое значение пик-
фактора радиосигнала. В статье описаны результаты экспериментального внедрения устройства предыскажений в 
систему передачи с использованием технологии OFDM, построенной на оборудовании NI USRP-2943R. Показано, что 
предлагаемое здесь устройство предыскажений  обеспечивает расширение динамического диапазона этого оборудования 
на 6 дб, что в свою очередь повышает энергетическую эффективность системы передачи на 4 дб. 
 
Ключевые слова 
Нелинейное инерционное устройство, нелинейные искажения, цифровые предыскажения, технология OFDM, пик-фактор 
радиосигнала. 

Введение 
 

Искажения сигналов, возникающие в усилителях мощности (УМ) беспроводных систем передачи, являются 
препятствием для увеличения качества, скорости передачи данных и мобильности. Широко используемым 
способом борьбы с такими искажениями является их компенсация, осуществляемая путем введения 
предыскажений сигналов. Принцип предыскажений заключается в том, что специально вводится искажение 
входного сигнала исследуемого УМ дополнительным устройством, называемым устройством предыскажений 
(УПрИ), характеристики которого в некотором смысле являются обратными характеристикам усилителя. Это 
УПрИ вводится перед УМ. Получающаяся цепочка из двух последовательно включенных элементов может 
обеспечить снижение нежелательных искажений полезного сигнала. Способы предыскажений сигналов 
представляются важными и во многих других приложениях, например, в телевидении, радиовещании и других 
радиотехнических системах. Для краткости будем их называть способами или методами линеаризации. Среди 
них наиболее эффективными являются цифровые методы линеаризации [1]. 

В течение последних 15 лет проводятся интенсивные исследования различных способов введения 
предыскажений сигнала для разных моделей УМ без памяти. Нелинейность УМ в этом случае представляется 
функцией, связывающей амплитуды сигналов на входе и на выходе; это так называемая нелинейность АМ-АМ. 
В более сложном случае приходится рассматривать взаимосвязь и мгновенной фазы сигнала на выходе УМ с 
амплитудой сигнала на входе; обычно в этом случае говорят о нелинейности АМ-ФМ.  

Для УМ без памяти функция предыскажения может быть реализована также как нелинейная функция с 
последующей полиномиальной аппроксимацией при построении компенсатора [2, 3]. В последнее время были 
предложены различные решения для устройств, которые являются как нелинейными, так и инерционными, т.е. 
обладают памятью. В таких устройствах искажения сигнала имеют более сложный характер [4, 5]. Большинство 
предлагаемых в этих случаях моделей для УПрИ основаны на полиномиальных моделях с памятью [6], моделях 
Вольтерра [7] или Винера-Хаммерштейна [8]. Например, последнюю можно представить следующим образом: 

 

3 2 1 1

1 2 2

1 2 2

1 1 1 1

1 2 1 2
0 0 0 0

( ) ( ) ( )

k
P P P P

MWHM m k m m
m k m m

y n c b a x n m m a x n m m
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   

      
. (1) 

Здесь ( )x n  - отсчет мгновенного значения комплексной огибающей узкополосного сигнала на входе УМ, 

( )y n  - значение комплексной огибающей сигнала на выходе УМ; все остальные величины являются 

параметрами модели, значения которых должны быть определены на этапе идентификации модели на основе 
выборочных значений отсчетов сигналов на входе и выходе УМ. Такая постановка задачи возможна в том 
случае, когда есть реальное устройство и доступны измерениям необходимые значения сигналов на входе и 
выходе. 

На рис. 1 представлена предлагаемая структурная схема внедрения в реальное оборудование передатчика 
системы предыскажений, к которой здесь следует отнести все блоки, охваченные пунктирной кривой. Блок 
«Устройство предыскажений» обеспечивает коррекцию как нелинейных, так и линейных (частотно зависимых, 
инерционных) искажений. Блок «Идентификация модели УМ» представляет собой параметрическую 
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нелинейную инерционную модель (1) УМ, значения параметров которой определяются адаптивно в процессе 
нормального функционирования системы передачи.  

Основную задачу системы предискажений можно сформулировать следующим образом. Устройство 
предискажений должно выполнять операции над отсчетами ( )x n  комплексной огибающей сигнала на входе 

системы, которые можно рассматривать в некотором смысле как обратные операциям, выполняемым в УМ. 
Чтобы конкретизировать эти операции в блоке «Идентификация модели УМ» осуществляется контроль ошибки 

22 ( ) ( ) ( )e n k x n y n   , значение которой в процессе идентификации сводится к минимально возможному 

значению путем подбора значений коэффициента k  и некоторых параметров модели (1), которые на рис. 1 

представлены обозначениями 1( )k n , 2 ( )k n , 3 ( )k n . Поскольку ( )k x n  представляет собой усиленный 

неискаженный сигнал, то минимизация значения этой ошибки свидетельствует о такой подстройке «Устройства 
предискажений», при которой преобразования сигнала в этом устройстве действительно обратны 
преобразованиям в УМ. При этом структуры модели УМ и устройства предискажений могут выбираться на 
основе разных априорных сведениях об УМ. 

 
Рис. 1. Структурная схема цифровой системы предыскажений 

 
В данной работе в качестве модели УМ выбрана модификация модели Винера-Хаммерштейна: типовое 

радиотехническое звено, содержащее последовательное соединение фильтра 1, нелинейного безинерционного 
преобразователя и фильтра 2. Оба фильтра имеют выбранные структуры с конечным числом параметров, а 
нелинейный преобразователь описывается степенным полиномом. Идентификация такой модели сводится к 
оценке значений всех параметров на основе наблюдаемых реализаций процессов ( )y n  на выходе УМ и ( )x n  

на входе «Устройства предискажений». Более детальное описание алгоритмов функционирования этих 
устройств можно найти в [9]. 

Экспериментальная установка 
 

В процессе проведения эксперимента измерялись AM-AM характеристика УМ, входящего в оборудование 
USRP- 2943R, на частотах в диапазоне 3400-3600 МГц [10]. Для этого в среде NI LabView Communications 2.0 
была создана схема, представленная на рис. 2. Схема состоит из имитатора сигнала OFDM, представляющего 
собой программную часть передатчика, блока передатчика USRP (аппаратная часть эксперимента), 
аттенюатора, приемника USRP (аппаратная часть эксперимента) и измерителя мощности (программная часть 
приемника). Передатчик USRP обеспечивает возможность установки значений частоты несущего колебания, 
режим работы и коэффициент усиления УМ. Выход передатчика механически соединен со входом приемника 
через аттенюатор на 30 дБ. Приемник USRP работает в линейном режиме, не вносит искажений и обеспечивает 
необходимый уровень радиосигнала на входе программного модуля приемника1. 

Имитатор сигнала OFDM формирует 172 – поднесущих для синхронизации и 28 OFDM символов данных. 
Каждый OFDM символ данных на интервале циклического префикса имеет Ncp = 32 отсчета и Nfft = 256 
отсчетов на интервале быстрого дискретного преобразования Фурье.  

 
Рис. 2. Структурная схема исследуемой системы 

                                                            
1 Работы выполнялась на территории университета МИЭТ в лаборатории кафедры Телекоммуникационные системы.  
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На рисунке 3 приведены измеренные характеристики АМ-АМ исследуемого усилителя, полученные при 
разных коэффициентах усиления и постоянном среднем значении огибающей сигнала на входе. 

 

 
а)      б)    в) 

 

 
г)        д) 

Рис. 3. Характеристики АМ-АМ усилителя NI USRP-2943R при коэффициентах усиления:  
а) 22 дб; б) 24 дб; в) 26 дб; г) 28 дб; д) 30 дб 

 
Анализ этих рисунков позволяет сформулировать следующие выводы: 1) при коэффициенте усиления, не 

превышающем 24 дБ, усилитель можно считать линейным и безинерционным по отношению к огибающей 
сигнала на входе, поскольку все одновременные  отсчеты мгновенных значений огибающих сигналов на входе 
и выходе практически располагаются на прямой линии; 2) с увеличением коэффициента усиления (увеличение 
крутизны характеристики АМ-АМ) до значений 26 -28 дБ) теряется взаимно однозначное соответствие между 
мгновенными значениями огибающих сигнала на входе и выходе усилителя – одному и тому значению 
огибающей на входе могут соответствовать разные значения огибающей на выходе усилителя (точки отсчетов 
рассеиваются  вдоль оси ординат); этот эффект свидетельствует о проявлении инерционных свойств усилителя 
даже относительно огибающей сигнала на входе; 3) при коэффициенте усиления 30 дБ характеристика АМ-АМ 
свидетельствует о появлении эффекта насыщения, что сопровождается нелинейными искажениями 
комплексной огибающей сигнала; рассеивание точек отсчетов вдоль оси ординат при  появлении эффекта 
насыщения усиливается. 

Оба указанных эффекта – нелинейность характеристики АМ-АМ и рассеивание точек отсчетов вдоль оси 
ординат – свидетельствуют о том, что усилитель следует рассматривать как нелинейное инерционное 
устройство. Для сигналов OFDM эти эффекты приводят к повороту сигнального созвездия и рассеиванию точек 
сигнального созвездия относительно их номинальных положений. Оба этих следствия являются 
нежелательными и являются причинами, которые ограничивают либо динамический диапазон входного 
сигнала усилителя, либо его коэффициент усиления. В обоих случаях ограничивается энергетическая 
эффективность системы передачи. 

Эффективным средством ослабления указанных эффектов представляется введение предискажений сигнала 
на входе усилителя. При этом термином «предискажения» здесь следует понимать устранение как 
нелинейности характеристики УМ АМ-АМ, так и рассеивания точек отсчетов вдоль оси ординат на рис. 3. Это 
означает, что система предискажений должна вносить как нелинейные, так и инерционные эффекты, обратные 
аналогичным эффектам УМ. В данной работе предлагается система предискажений, состоящая из двух блоков 
(рис. 1). В блоке «Идентификация модели УМ» оцениваются необходимые параметры и характеристики 
реального УМ NI USRP-2943R, которые затем используются в «Устройстве предискажений» для формирования 
нужных характеристик этого устройства. В качестве модели УМ используется типовое радиотехническое звено, 
состоящее из последовательно соединенных фильтра 1, нелинейного безинерционного устройства и фильтра 2. 
Основная задача идентификации при этом сводится к выбору характеристик и оцениванию значений 
параметров каждого из элементов этого типового звена, которые затем используются для настройки устройства 
предискажений. 
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Система цифровых предыскажений 

 
На рисунке 1 представлена структурная схема исследуемой системы, в которой основным элементом 

является усилитель УМ, а остальные блоки представляют собой систему цифровых предискажений (СПрИ), к 
которой отнесены блок идентификации модели усилителя и блок формирования характеристик устройства 
предискажения. Алгоритмы идентификации и формирования, представленные в этом разделе, построены на 
основе работы [9]  и адаптированы для работы с оборудованием USRP. При реализации этих алгоритмов 
оказалось более удобным два функциональных блока СПрИ объединить и представить их в виде 
последовательного соединения 3-х блоков, изображенных на рис. 4. Рисунок 1 удобен для описания режима 
функционирования СПрИ, а рис. 4 – для описания вычислительных алгоритмов этой системы. 

Структура СПрИ на рис. 4 состоит из блока компенсации эффектов памяти после нелинейного 
преобразования, блока компенсации нелинейных преобразований и блока компенсации эффектов памяти до 
нелинейного преобразования. 

 

 
Рис. 4. Структура СПрИ 

 
Для описания алгоритмов функционирования этой СПрИ введем следующие обозначения: 
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До начала вычислений выполняется инициализация, в результате которой переменным величинам каждого 

блока присваиваются начальные значения:  

       1 2 30 0 0 1 0 0 0k k k  
  

 . 

Далее рекурсивно для 0,1,2n = ,… выполняются следующие вычисления:  
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 (2) 

значений на выходе блока компенсации эффектов памяти после нелинейного преобразования; 
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значений на выходе блока компенсации нелинейных преобразований; 
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значений на выходе СПрИ. 
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В каждом блоке СПрИ функции определения векторов параметров основываются на следующих 
алгоритмах: 

 
А) для блока компенсации эффектов памяти после нелинейного преобразования:  
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 – текущее значение вектора весовых коэффициентов; 
 

Б) для блока компенсации нелинейных преобразований: 
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 – текущее значение вектора весовых коэффициентов; 
 

В) для блока компенсации эффектов памяти до нелинейного преобразования: 
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 – текущее значение вектора весовых коэффициентов. 
 

Результаты моделирования 
 

Все вычисления в этом эксперименте (регистрация отсчетов комплексных огибающих,  формирование 
начальных значений, матричные вычисления) выполнялись в ПЛИС оборудования USRP-2943R. Аппаратно 
решена задача синхронизации системы передачи и устройства предыскажений, так как при моделировании 
СПрИ для реального УМ задача моделирования системы синхронизации не ставилась. При синхронизации 
сигнала приходилось учитывать время, затрачиваемое на обновление коэффициентов устройства 
предыскажений. 

На рис.5 приведены экспериментально полученные зависимости АМ-АМ и АМ-ФМ для оборудования 
USRP: светлое изображение – характеристики без предискажений; черное изображение – эти же 
характеристики при установившемся режиме функционирования системы предыскажений.  

 
 а) б) 

Рис. 5. Сравнение характеристик а) АМ-АМ и б) АМ-ФМ при введении УПрИ 
 
Анализ этих и других аналогичных характеристик позволяет сделать следующие вывод: используемая 

модель нелинейного УМ с памятью в виде типового радиотехнического звена и предлагаемый адаптивный 
(рекуррентный) алгоритм ее идентификации обеспечивают возможность построения цифрового 
предыскажающего устройства, которое обеспечивает существенное уменьшение как линейных, так и 
нелинейных искажений  узкополосного сигнала, сформированного на основе технологии OFDM. Что же 
касается численных показателей улучшения характеристик усилителя мощности, то здесь можно привести 
следующие оценки: предлагаемое устройство предыскажений для данного усилителя обеспечивает расширение 
динамического диапазона этого оборудования на 6 дб, что в свою очередь повышает энергетическую 
эффективность системы передачи на 4 дб. 
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Выводы 

 
Типовое радиотехническое звено можно рекомендовать как относительно простую модель для описания 

нелинейных устройств с памятью. Для такого звена в данной работе предложены как алгоритмы 
идентификации (оценивания параметров) этой модели по реальным значениям сигналов на входе и выходе 
этого устройства, так и алгоритмы идентификации цифрового предыскажающего устройства. Предложенные 
алгоритмы являются рекуррентными и обеспечивают решения задач идентификации в нормальном режиме 
функционирования линеаризуемого устройства. Введение предыскажающего устройства для линеаризации 
характеристик усилителей мощности может обеспечить значительный энергетический выигрыш.  
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Аннотация 
Приведён обзор внедрения и развития систем тактовой сетевой и временной синхронизации. Рассмотрены исторические 
этапы развития таких систем, а также актуальные задачи адаптации существующих технических решений к работе в 
сетях нового поколения. Сформулированы задачи разработки и внедрения современного отечественного оборудования 
синхронизации. 
 
Ключевые слова 
Тактовая сетевая синхронизация, временная синхронизация, частотно-временное обеспечение сетей связи, оборудование 
эталонных источников синхронизации, SynchroEthernet, СЦИ, сети 5G. 
 

Введение 
 

Строительство иерархических сетей связи с синхронным режимом передачи (в первую очередь, сетей СЦИ) 
привело к необходимости внедрения систем частотной синхронизации и разработки соответствующих 
требований. Последующее развитие телекоммуникационных технологий обусловило переход от синхронных к 
асинхронным системам связи с коммутацией пакетов. Однако опыт эксплуатации показал, что и в асинхронных 
сетях существует необходимость обеспечения сигналами эталонной частоты определенных технологических 
подсистем связи. Кроме того, развитие сегмента услуг сетей связи потребовало внедрения систем временной 
синхронизации. 

Ожидаемый переход к сетям связи пятого поколения (5G) выдвигает новые, ещё более высокие требования к 
подсистемам синхронизации шкал времени (ШВ) базовых станций в пределах 150-250нс. Это ставит перед 
разработчиками систем частотно-временного обеспечения ряд новых задач, для решения которых 
традиционные методы и модели необходимо адаптировать к особенностям работы сетей следующего 
поколения [3]. 

Таким образом, развитие телекоммуникаций привело к созданию интегрированных систем частотно-
временной синхронизации, которые необходимо развивать и адаптировать для работы в условиях современной 
телекоммуникационной инфраструктуры. Эти процессы должны сопровождаться пересмотром требований к 
функционалу вновь разрабатываемых устройств синхронизации. 

 

1. Обзор становления и развития систем синхронизации 
 
Процесс развития цифровых сетей связи начинался с почти асинхронных, т.е. плезиохронных 

иерархических систем передачи и систем коммутации каналов 64 кбит/с, в которых для обеспечения 
достаточного уровня качества телефонного соединения достаточно было обеспечить относительную точность 
частоты в системах коммутации в пределах 10-8÷10-9 по отношению к номиналу. По мере развития таких сетей 
начали развиваться новые услуги в рамках концепции ISDN. Появление синхронных иерархических систем 
передачи (СЦИ) привело к ужесточению требований к точности частоты. Эти требования были 
сформулированы в рекомендации G.811 [14], согласно которой частоты задающих генераторов должны 
устанавливаться с точностью не хуже, чем 10-11 по отношению к номиналу. Так как достигать такие точности за 
счёт собственных генераторов систем коммутации было экономически нецелесообразно, то к системам 
передачи (транспортным сетям) добавили функции системы синхронизации. Это привело к созданию систем 
тактовой сетевой синхронизации (ТСС). 
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Система ТСС обеспечивает распределение эталонной частоты в достаточно обширном географическом 
пространстве, путем поддержания непрерывности передачи информации по сети электросвязи, содержащей 
различные системы передачи и коммутации, расположенные в пространственно разнесенных точках этой сети. 

Задача ТСС состоит в обеспечении всех задающих генераторов, участвующих в формировании 
информационных последовательностей, эталонными синхросигналами или сигналами, имеющими одну и ту же 
частоту на данном участке цифровой сети. При этом основными функциями ТСС являются формирование 
сигналов синхронизации, распределение их по всей цифровой сети и защита их от искажений, которые могут 
препятствовать надежной синхронизации задающих генераторов. Так, если тактовые частоты задающих 
генераторов коммутационных станций, работающих совместно, хотя бы незначительно отличаются, и при этом 
станции обмениваются между собой цифровой информацией, то часть передаваемой информации теряется из-
за возникновения проскальзываний. 

Система ТСС необходима не только при обмене информацией между коммутационными станциями, но и 
при формировании выходных сигналов синхронного транспортного модуля N-го порядка (STM-N) в системах 
передачи СЦИ. ТСС позволяет уменьшить фазовые искажения в передаваемых сигналах (в частности, 
обусловленные работой указателей). 

Выявление причин невыполнения норм на характеристики синхросигналов в реальных условиях 
функционирования разветвленной сети представляет достаточно сложную техническую задачу. Поэтому 
следует сразу правильно планировать и проверять сеть ТСС. Важно понимать, что неправильно 
функционирующая сеть ТСС в рамках сети одного оператора может привести к снижению качества связи и 
предоставления услуг во всей сети связи общего пользования. Некачественно функционирующая система ТСС 
не только не улучшит условия предоставления услуг связи, но может полностью нарушить всякую связь. Такие 
явления могут появиться при образовании замкнутых петель в цепи передачи синхросигнала или при потере 
информационного сигнала, когда его частота выходит за пределы полосы захвата соответствующего 
оборудования. 

Внедрение систем связи нового поколения привело к переходу на асинхронные методы передачи и 
коммутации информации. Асинхронные системы связи в принципе не требуют наличия подсистемы тактовой 
синхронизации для управления частотой задающих генераторов. Однако различные технологические элементы 
сетей связи нового поколения не только нуждаются в частотной синхронизации, но и предъявляют всё более 
жёсткие требования по точности и надёжности используемой тактовой синхронизации. Более того, развитие 
сервисных функций, выполняемых сетями связи, обусловило необходимость временной синхронизации. К 
таким элементам относятся, например, подсистемы базовых станций, различного рода сервисные платформы, 
хранилища баз данных, системы электронных торгов, системы управления и мониторинга событий, различные 
технологические измерительные системы в сетях энергетики и т.п. При этом необходимо отметить изменение 
идеологии построения современных сетей связи – переход от систем, ориентированных на соединение каналов 
связи, к пакетным сетям доступа, предоставляющих абоненту большое количество различных услуг, включая 
такие как мобильность абонента, сервисные услуги, в том числе предоставление данных о едином и точном 
времени, а также о местоположении. 

Все эти нововведения потребовали серьёзных изменений в подходах к частотно-временному обеспечению 
сетей связи с созданием систем сетевой синхронизации нового поколения. В первую очередь это относится к 
внедрению систем синхронного транспорта для пакетных сетей (SynchroEthernet), а также интеграции в сети 
связи систем высокоточной временной синхронизации. 

Сначала задачи временной синхронизации вполне удовлетворительно решались с помощью известного 
сетевого протокола времени – NTP, который обеспечивает точность установки часов клиентского устройства на 
уровне десятков миллисекунд. При этом в сетях второго поколения (2G, 2.5G) параллельно применялись как 
транспортные сети СЦИ, так и транспортные сети Ethernet. Это позволяло обеспечить базовые станции и 
шлюзовые элементы эталонной частотой за счёт системы ТСС. 

Однако уже сети третьего поколения (3G) столкнулись с проблемой частотной синхронизации из-за 
перехода на полностью пакетные транспортные сети. Кроме того, развитие различного рода сервисных 
платформ и услуг потребовало временной синхронизации с точностями порядка 1,5-5 мкс. Это стало особенно 
актуальным при переходе к сетям четвёртого поколения (4G или LTE). Результатом стало внедрение в 
пакетных сетях связи двух новых механизмов частотного и временного обеспечения – SynchroEthernet (т.е. 
системы ТСС в пакетном транспорте без синхронизации собственно коммутационного ядра) и прецизионного 
протокола синхронизации времени – PTP. При этом последние профили этого протокола требуют 
обязательного внедрения систем SynchroEthernet (или систем ТСС на базе СП СЦИ). 

Таким образом, в сетях нового поколения произошла интеграция систем частотного и временного 
обеспечения с образованием единой подсистемы частотно-временной синхронизации. При этом требования к 
точности установки частоты задающих генераторов не изменились по сравнению с системами ТСС для СП 
СЦИ и остались в рамках рекомендации МСЭ-Т G.811, т.е. на уровне 10-11 по отношению к номиналу. 
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2. Подготовка систем частотно-временной синхронизации к работе в сетях 5G 
 
В настоящее время телекоммуникационная отрасль активно готовится к внедрению сетей пятого поколения 

(5G). Изначально термин “5G”был введен для обозначения очередного этапа эволюции сетей мобильной связи 
(вслед за 2, 3 и 4G), но фактически речь идет о базовой концепции развития информационно-
коммуникационных технологий на ближайшее десятилетие. При внедрении концепции 5G одним из критически 
важных показателей становится величина задержки пакетной передачи, которая напрямую зависит от 
параметров синхронизации по тактовой частоте и времени [3, 12, 13]. Технические требования к системам 5G (в 
частности, стандарт IMT-2020) предполагают минимизацию дисперсии задержки пакетов до величин менее 
1 мкс, вплоть до десятков нс. Поэтому особую актуальность приобрели задачи разработки, апробации и 
стандартизации технических решений, позволяющих реализовать данные требования. 

Сети пятого поколения предполагают существенное увеличение объёма передаваемой информации на 
абонентском стыке, а также внедрение различных услуг о времени и географических координатах (геолокация 
и т.п.). Это привело к необходимости усложнения подсистем базовыхстанций и схем коммутации, что в свою 
очередь потребовало существенного повышения требований к точности временной синхронизации – не хуже 
150÷200 нс. Такое ужесточение норм для временной синхронизации привело к необходимости повышения 
требований к точности установки частоты эталонных источников синхронизации – первичных эталонных 
генераторов (ПЭГ) и первичных эталонных источников (ПЭИ). В соответствии с новой рекомендации МСЭ-Т 
G.811.1 [15] точность установки частоты эталонов должна быть не хуже 10-12 по отношению к номиналу, в то 
время как в «классической» рекомендации G.811 [14] требуемая точность составляет 10-11. На рис. 1 приведены 
шаблоны (маски) G.811и G.811.1 для нормируемых параметров стабильности опорных источников частоты 
(Первичных эталонных генераторов – ПЭГ или Первичных эталонных источников – ПЭИ) – максимальной 
ошибки временного интервала МОВИ (MTIE) и девиации временного интервала ДВИ (TDEV). Графики 
наглядно иллюстрируют ужесточение требований к МОВИ и ДВИ. 

Также в последние годы наблюдается тенденция повышения требований к оборудованию частотно-
временной синхронизации сетей связи. Это нашло отражение в новых версиях рекомендаций МСЭ-Т (G.8271.1, 
G.8272.1, G.8273), определяющих требования к системам частотно-временного обеспечения в пакетных сетях 
нового поколения, в том числе к оборудованию формирования сигналов эталонной частоты и времени, а также 
к ведомым часам транспортных и оконечных элементов сетей. В таблице 1 перечислены стандарты ITU-T по 
синхронизации пакетных сетей, формирующие техническую базу для частотно-временного обеспечения 
будущих сетей 5G. 
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Рис. 1. Сравнение требований G.811и G.811.1 к параметрам стабильности ПЭГ/ПЭИ 

 
 
В целом хотелось бы отметить, что многолетняя активная работа МСЭ-Т по стандартизации 

технических решений для синхронизации пакетных сетей подготовила достаточную базу для внедрения 
стандарта IMT-2020/5G, по крайней мере, на начальном этапе. Это касается, прежде всего, синхронизации 
транспортной (базовой) сети и «перевалочной» сети (Backhaul), где будут использоваться уже отработанные в 
существующих сетях 3G и LTE методы синхронизации (SynchroEthernet и синхронная оптическая транспортная 
сеть OTN) в сочетании с фазовой/частотной синхронизацией по протоколу РТР. 
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Таблица 1 
Обзор стандартов ITU-T по синхронизации пакетных сетей 

Направление 
стандартизации 

Частотная синхронизация – серия G.826x Фазовая (временная) 
синхронизация  
– серия G.827x 

SyncE PTP PTP 
Термины и определения, метрики G.8260 
Общие принципы (базовая, рамочная 
рекомендация) 

G.8261 G.8271 

Сетевые нормы G.8261 G.8261.1 G.8271.1, G.8271.2 
Генераторное оборудование G.8262 G.8263, G.8266 G.8272, G.8272.1, G.8273, 

G.8273.2, G.8273.3 
Архитектура сети синхронизации  G.8264 G.8265 G.8275 
Профили протокола РТР – G.8265.1 G.8275.1, G.8275.2 

 
При этом ожидается дальнейшее повышение точности генераторного оборудования и улучшение 

показателей задержек пакетной передачи. Использование более точного генераторного оборудования на всех 
фрагментах пакетной транспортной сети обеспечит повышение показателей точности и стабильности наряду с 
упрощением структуры сети синхронизации. Такой подход согласуется с общей концепцией сети 5G, 
предполагающей приближение сетевых ресурсов к точкам предоставления услуг конечному потребителю. 

 
3. Актуальные задачи разработки и внедрения оборудования синхронизации нового поколения 

 
С учетом наметившейся в отечественной промышленности тенденции к разработкам собственных устройств 

частотно-временной синхронизации, необходимо провести исследования выпускаемого и вновь 
разрабатываемого оборудования на соответствие последним международным нормам и рекомендациям для 
оценки возможности их применения в сетях новых поколений. В первую очередь это касается эталонов частоты 
– водородных стандартов типа VCH-1008 (производства ЗАО «Время-Ч», г. Нижний Новгород) и 
интегрированных источников эталонных сигналов частоты и времени на базе ПЭИ (например, ССВ-1Г 
производства ЗАО «КОМСЕТ-Сервис, г. Москва) и на базе разрабатываемых ВЗГ (ЗАО «КОМЕТЕХ», г. Санкт-
Петербург и ЗАО «Время-Ч»). Также требуется разработка новых измерительных приборов с необходимыми 
функционалом и параметрами, для оценки систем частотно-временной синхронизации нового поколения. 

При этом для новых разработок необходимо выделить следующие основные задачи: 
1. Для эталонного источника частоты на базе водородного стандарта, который имеет постоянный 

дрейф частоты, необходимо уточнить срок его непрерывной автономной работы без дополнительных 
калибровок, в течение которого он будет гарантировать относительное отклонение частоты не более ±1·10-12; 

2. Для ПЭИ и ВЗГ, формирующих шкалу времени, точность сигналов 1 PPS в синхронном режиме 
работы должна быть не хуже ±30 нс, а в режиме запоминания (хранения шкалы) дрейф фазы сигнала 1 PPS не 
должен превышать ±100 нс за 14 суток. 

3. Оборудование частотной синхронизации должно поддерживать все основные профили протокола 
PTP в соответствии с рекомендациями МСЭ-Т (G.8265.1, G.8275.1 и G.8275.2), а также «энергетический» 
профиль стандарта МЭК 61850-9.3. Кроме того, эти устройства должны иметь возможность программного 
обновления для интеграции будущих вариантов профилей протокола PTP. 

4. Метрологические характеристики новых измерителей должны быть как минимум в три раза лучше 
норм на параметры синхросигналов. Т.е. для систем ТСС точность опорного источника частоты должна быть не 
хуже ±3·10-13, а разрешающая способность по измерению ошибки временного интервала (ОВИ) – не хуже 
100 пс. Для контроля точности ШВ формирование собственной опорной шкалы должно выполняться с 
разностью с ШВ UTC не более 10 нс. 

5. С учётом сложности контроля и анализа систем временной синхронизации новые измерительные 
приборы должны включать в себя широкий функционал анализаторов протоколов NTP и PTP, измерителей 
параметров дрейфа фазы как для традиционных синхросигналов 2,048 МГц, так и для сигналов 10 МГц, STM-n 
и SyncE, 1 PPS. Кроме того, приборы также должны обладать развитым математическим аппаратом для 
вычислений различных аналитических и статистических характеристик для контроля временных параметров в 
протоколах синхронизации ШВ. При этом на практике очень важно иметь возможности проведения 
одновременного анализа и измерения всех доступных параметров систем синхронизации, а также иметь режим 
транзита и анализа потоков Fast и GigabitEthernet. 

 
Заключение 

 
Появление новых технологий передачи и коммутации, а также стремительный рост объёмов трафика и 

предоставляемых абоненту множества новых услуг неизбежно формируют новые требования к системам 
синхронизации. Для удовлетворения этих требований традиционные методы и модели частотно-временного 
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обеспечения необходимо адаптировать к особенностям работы сетей следующего поколения. При этом 
наилучший результат дает реализация “классической” концепции тактовой сетевой синхронизации на 
физическом уровне с применением технологии SynchroEthernet, которая создает основу для обеспечения более 
точной фазовой/временной синхронизации на базе протокола РТР с учетом возрастающих требований к 
параметрам задержки. 

Помимо разработки технических требований и стандартизации оборудования, существует целый ряд 
сопутствующих задач, важных для обеспечения синхронизации существующих и перспективных сетей. Это, в 
первую очередь, задачи планирования и эксплуатации сетей синхронизации с учетом смены технологий и 
сетевой инфраструктуры, а также вопросы выбора оптимальных метрик и отработки методик измерений 
параметров синхронизации по тактовой частоте, фазе и времени. Так, появление более жестких требований к 
точности синхронизации частоты и времени в элементах сетей связи при переходе к сетям 5G требует 
разработки новых приборов для метрологического обеспечения, так как существующие измерители не 
обладают точностью и разрешающей способностью, достаточной для оценки соответствия новым требованиям 
в части систем синхронизации. Необходима также разработка новых подходов к процедурам оценки уровня 
качества предоставляемых услуг,   аттестации оборудования и сетей связи. 
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Аннотация 
Рассматриваются достоинства и недостатки усилителей с распределенным усилением, а также особенности их расчета. 
Обсуждаются результаты моделирования такого вида усилителей на полевых транзисторах MRF9045 и BLF278. 
Приводятся причины возникновения специфических нелинейных искажений в усилителях с распределенным усилением на 
полевых транзисторах, результаты исследования нелинейных искажений, а также обсуждаются возможные методы 
линеаризации для усилителей с распределенным усилением. 
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методика расчета усилителя 

 
Введение 

 
Активное внедрение цифрового эфирного телевизионного вещания предусматривает изменение подхода к 

построению телевизионных передатчиков. Одним из перспективных направлений является использование в 
качестве предварительного усилителя мощности усилителей мощности с распределенным усилением, 
построенных на полевых транзисторах. Усилители с распределенным усилением имеют ряд достоинств, 
позволяющих использовать их в качестве предварительных усилителей мощности: усиление в широком 
диапазоне частот без перестройки, постоянный коэффициент усиления в заданном диапазоне, распределенное 
теплоотведение. К недостаткам таких усилителей относят низкий КПД и относительно небольшой 
коэффициент усиления. В отношении предварительных усилителей данные недостатки не играют 
существенной роли, поскольку требования к энергетическим характеристикам предварительных усилителей не 
столь существенны, а универсальность, диапазонные свойства и простота реализации достаточно важны [4]. 

При разработке усилителей с распределенным усилением (УРУ) на современных полевых транзисторах 
(ПТ), входную и выходную искусственные длинные линии (ИДЛ) целесообразно строить на основе 
трехзвенных Т-образных ФНЧ цепочек, с частотой среза, лежащей немного выше верхней границы рабочего 
диапазона [3]. Примеры смоделированных усилителей с распределенным усилением представлены на рис. 1 и 
рис. 4. На рисунке 1 представлена модель широкодиапазонного ВЧ-ОВЧ УРУ на 4 половинках балансных 
полевых транзисторов BLF278 [2]. Расчет производился для диапазона частот 10-110 МГц, а при построении  
Т-образных ФНЧ-звеньев 3-го порядка частота выбиралась с запасом, равной 120 МГц. На выходе схемы 
применяется диплексер, обеспечивающий резистивную нагрузку УРУ по всем гармоникам, который образован 
последовательным и параллельным колебательными контурами. 

 

 
Рис. 1. Смоделированная схема УРУ на полевых транзисторах BLF 278 
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В данной схеме входная и выходная ИДЛ образованы Т-образными ФНЧ звеньями третьего порядка, где 
номиналы конденсаторов емкостных ветвей уменьшены (по сравнению с расчетными) на величины входной и 
выходной емкостей ЭП (транзисторов), соответственно. К левому концу входной ИДЛ подключен источник 
входного усиливаемого сигнала, а также источник напряжения смещения. Правый конец входной ИДЛ 
нагружен на согласованную с ее волновым сопротивлением резистивную нагрузку. К левому порту выходной 
ИДЛ предполагается подключение балластной резистивной нагрузки, согласованной с волновым 
сопротивлением этой линии. В балластную нагрузку поступают противофазные составляющие выходных токов 
всех транзисторов усилителя. К правому порту выходной ИДЛ подключается полезная нагрузка, в которую 
поступают синфазные составляющие выходных токов транзисторов. На данной модели исследована 
зависимость полезной мощности от частоты, график данной зависимости представлен на рис. 2 [5]. 
 

 
Рис. 2. Зависимость полезной мощности на выходе УРУ от частоты 

 
Зависимость полезной мощности на выходе УРУ от частоты (рис. 2) имеет некоторую неравномерность по 

диапазону, что связано с неточным согласованием искусственных длинных линий [6]. 
На смоделированной схеме, представленной на рис. 1, исследованы амплитудная и фазоамплитудная 

характеристики. Исследованные амплитудная и фазоамплитудная характеристики УРУ на частоте 100 МГц, 
представлены на рис. 3 и рис. 4, соответственно. 

 
Рис.3. Амплитудная характеристика УРУ. 

 

 
Рис. 4. Фазоамплитудная характеристика УРУ. 

 
Из графиков, представленных на рис. 3 и рис. 4 видно, что амплитудная характеристика имеет 

нелинейность,  фазоамплитудная характеристика имеeт неравномерность. [7] 
Моделирование усилителя с распределенным усилением на полевых транзисторах MFR9045 производилось 

для диапазона частот 1-900 МГц, а моделирование Т-образных ФНЧ-звеньев 3-го порядка производилось с 
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запасом по частоте (1 ГГц). На рисунке 5 представлена компьютерная модель УРУ, построенная на полевых 
транзисторах MRF 9045. [8, 10]. 

 
Рис. 5. Компьютерная модель сверхширокодиапазонного УРУ на полевых транзисторах типа MRF9045. 

 
На основе построенной компьютерной модели УРУ на ПТ были исследованы его амплитудно-частотная 

характеристика, представленная на рис.6, а также амплитудная и фазоамплитудная характеристика. Данные 
характеристики представлены на рис. 7 и рис. 8. 

 
Рис. 6. Амплитудно-частотная характеристика УРУ 

 
Как видно из рис.6, АЧХ достаточно равномерная в пределах заданной полосы частот, и лишь в верхней ее 

части имеет завал. При этом, мощность в балластной нагрузке намного меньше, чем в полезной, что 
соответствует теории. [9] 

 
Рис. 7. Амплитудная характеристика УРУ 
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Рис. 8. Фазоамплитудная характеристика УРУ 

 
Из графиков, представленных на рис. 7 и рис. 8 видно, что фазоамплитудная и амплитудная характеристика 

УРУ, построенного на полевых транзисторах MRF9045 также, как и в случае УРУ, построенного на полевых 
транзисторах BLF 278, имеют нелинейные участки и неравномерности, соответственно.  

В УРУ, как и при других реализациях усилителей мощности, нелинейности амплитудной характеристики 
определяются нелинейностью вольт-амперных характеристик транзистора и особенностями режима его работы. 
Причиной неравномерности  фазо-амплитудной характеристики определяется амплитудно-фазовой конверсией, 
вызываемой зависимостью междуэлектродных емкостей усилительного прибора, от величин приложенных к 
ним напряжений. Однако, в УРУ существуют и другие причины нелинейных искажений, вызываемые 
особенностями построения таких усилителей. К дополнительным нелинейным искажениям в УРУ при 
усилении радиосигналов с непостоянной огибающей, приводит динамическое рассогласование искусственных 
длинных линий, в состав которых входят входные и выходные емкости транзисторов, которые нелинейно 
зависят от приложенных к ним меняющихся во времени напряжений, в соответствии с вольт-фарадными 
характеристиками (ВФХ) транзистора. Такие нелинейные искажения можно отнести к параметрическим. В 
отличии от усилителей с распределенным усилением, построенных на электронных лампах, у которых 
междуэлектродные емкости к изменениям приложенных к ним напряжений чувствительны слабо, в усилителях 
с распределенным усилением, построенных на полевых транзисторах, нелинейность вольт-фарадных 
характеристик вызывает существенные дополнительные нелинейные искажения.   

Дополнительные параметрические нелинейные искажения, вызываемые воздействием на искусственные 
длинные линии УРУ нелинейностью междуэлектродных емкостей транзистора,  можно исследовать 
различными способами. Одним из целесообразных способов исследования таких искажений является 
проведение упрощенного моделирования усилителя с распределенным усилением, в котором в качестве модели 
усилительного элемента используются идеальные источники тока управляемые напряжением, а параллельно их 
выходным клеммам подключаются параметрические емкости, которые определяются вольт-фарадными 
характеристиками полевых транзисторов. С помощью такой идеализации исключаются нелинейные искажения, 
связанные с нелинейностями вольт-амперных характеристик полевого транзистора, что позволяет оценить 
вклад исследуемых дополнительных нелинейных искажений, связанных с рассогласованием ИДЛ за счет 
нелинейных емкостей транзистора, в результирующие нелинейные искажения УРУ. Упрощенная модель УРУ 
на одном источнике тока управляемым напряжением представлена на рис. 9. 

 
Рис. 9. Упрощенная модель УРУ, построенная на источнике тока управляемым напряжением 
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В компьютерной модели, представленной на рис. 9, емкость Cout задается  полиномом 6-ой степени, который 
был получен путем аппроксимации ВФХ выходной емкости полевого транзистора BLF278. Вольт-фарадная 
характеристика выходной емкости полевого транзистора BLF278 представлена на рис. 10. 

 

 
 

Рис. 10. Вольт-фарадная характеристика выходной емкости полевого транзистора BLF278 
 
С помощью данной модели исследованы амплитудная и фазоамплитудная характеристики. Данные 

характеристики представлены на рис. 11 и рис. 12. На рисунке 11 представлена нелинейная часть амплитудной 
характеристики. При входных напряжениях выше 0.5 В амплитудная характеристика приближается к линейной. 

 

 
Рис. 11. Амплитудная характеристика 

 
Рис. 12. Фазоамплитудная характеристика 

 
Как видно из рис. 11 и рис. 12, амплитудная характеристика имеет нелинейный участок. Учитывая, что в 

модели усилителя, приведенной на рис. 9, вольт-амперная характеристика усилительного прибора (замененного 
зависимым источником тока) идеально линейная, полученная нелинейность характеризуем исключительно 
параметрические искажения, вызываемые рассогласованием ИДЛ из-за нелинейности выходной емкости 



СИСТЕМЫ СИНХРОНИЗАЦИИ, ФОРМИРОВАНИЯ И ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 

№5-2019 
________________________________________________________________________________________________________ 

 77

транзистора. Неравномерность фазоамплитудной характеристики позволяет оценить искажения, вызываемые 
амплитудно-фазовой конверсией, причиной которой является нелинейность ВФХ выходной емкости полевого 
транзистора BLF278. 

Моделирование также производилось для менее упрощенного случая  усилителя с распределенным 
усилением на 4 ПТ, также заменяемых источниками тока управляемыми напряжением. Данная схема 
представлена на рис. 13. В модели емкость Cout задается, также, как и в предыдущем случае, полиномом шестой 
степени, полученным с помощью аппроксимирования значений вольт-фарадной характеристики выходной 
емкости полевого транзистора BLF278, представленной на рис. 10. 

 
Рис. 13. Модель усилителя с распределенным усилением, построенная на источниках тока управляемым напряжением 

 
На основе данной модели также исследованы амплитудная и фазоамплитудные характеристики. 

Амплитудная характеристика представлена на рис. 14, а фазоамплитудная представлена на рис. 15. 

 
Рис. 14. Амплитудная характеристика 

 

 
Рис. 15. Фазоамплитудная характеристика 
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Амплитудная и фазоамплитудная характеристики УРУ, построенного на 4 источниках тока управляемыми 
напряжением, представленные на рис.14 и рис.15 имеют более существенные нелинейности и неравномерности 
по сравнению с характеристиками УРУ, построенного на 1 источнике тока управляемым напряжением. Это 
обусловлено влиянием большего количества параметрических емкостей, входящих в звенья ИДЛ, что приводит 
к более существенным рассогласованиям линии. 

Поскольку данные параметрические емкости входят в звенья ИДЛ, то при усилении радиосигналов с 
непостоянной огибающей целесообразно применение мер по линеаризации УРУ.  Линеаризацию в таких 
усилителях мощности с распределенным усилением, целесообразно выполнять с помощью методов 
предкоррекции, т.е. введения в сигнал предыскажений, при этом предкорректор должен представлять собой 
каскадное включение амплитудного предкорректора и фазового предкорректора. 

Целями дальнейших исследований является оценка влияния нелинейности ВФХ входной емкости полевого 
транзистора на дополнительные параметрические нелинейные искажения УРУ, а также построение модели, 
учитывающей совместное влияние нелинейностей входной и выходной емкости на искажения амплитудной и 
фазо-амплитудной характеристик УРУ. 
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Аннотация 
Статья посвящена разработке формирователя ШИМ сигнала с дополнительной дельта-сигма модуляцией на ПЛИС и 
измерению его характеристик. Обосновывается выбор элементной базы, описывается экспериментальная установка, 
приводятся результаты измерений. Полученные характеристики соответствуют результатам моделирования, 
проведенного на предыдущем этапе работы. 
 
Ключевые слова 
Усилитель класса D, широтно-импульсная модуляция, дельта-сигма модуляция, цифровой формирователь ШИМ сигнала, 
OFDM. 

Введение 
 

В диапазоне ВЧ с использованием ионосферного распространения радиоволн возможна организация 
радиосвязи и радиовещания на большие расстояния. Данное свойство особенно актуально для подвижных 
объектов с ограниченными энергетическими ресурсами источников питания, находящихся вне зоны действия 
сетей связи массового обслуживания [1], а также для мощных радиовещательных приложений в различных 
диапазонах частот [2 - 9] ввиду высоких эксплуатационных затрат на оплату электроэнергии. Энергетические 
ресурсы источников питания подвижных объектов в большинстве случаев ограничены. Рассмотренные 
обстоятельства предполагает использование радиопередающих устройств с повышенным КПД, использующих 
различные «синтетические» методы линейного усиления [10, 11, 12, 13]. Наиболее перспективным способом 
реализации в настоящее время считается построение усилителя мощности передатчика по методу раздельного 
усиления составляющих однополосного сигнала (УМРС) [14, 15, 16]. В нем высокочастотный оконечный 
каскад, работающий в ключевом режиме, модулируется сигналом огибающей, усиливаемой низкочастотным 
усилителем класса D, обеспечивая высокий КПД всего усилителя. 

Как показано в [17, 18, 19, 20], сигналы с цифровыми видами модуляции более критичны к искажениям в 
нижней части амплитудной характеристики. По этой причине линейный динамический диапазон амплитудной 
характеристики ШИМ модулятора должен составлять не менее 46...50 дБ. Существующие аналоговые решения 
с ШИМ обеспечивают динамический диапазон на 10…15 дБ меньше требуемого при полосе пропускания 
тракта огибающей до 35…50 кГц. Дальнейшее совершенствование их характеристик ограничено физической 
невозможностью формирования импульсов малой длительности (менее 50 нс) на высоком уровне мощности. 
Обойти это ограничение потенциально позволяет сочетание широтно-импульсной и дельта-сигма модуляции, 
теоретическое рассмотрение и моделирование которой было проведено в [21]. В данной статье приводятся 
результаты экспериментального исследования предложенного в [21] комбинированного формирователя. 

 
Выбор ПЛИС для реализации проекта 

 
Рассмотрим основные подходы при выборе ПЛИС для реализации проектов. Как известно, при выборе 

элементной базы руководствуются следующими критериями отбора: 
• быстродействие; 
• логическая емкость, достаточная для реализации алгоритма; 
• схемотехнические и конструктивные параметры ПЛИС, надежность, рабочий диапазон температур, 

стойкость к ионизирующим излучениям и т.п.; 
• стоимость владения средствами разработки, включающая как стоимость программного обеспечения, 

так наличие и стоимость аппаратных средств отладки; 
• стоимость оборудования для программирования ПЛИС или конфигурационных ПЗУ; 
• наличие методической и технической поддержки; 
• наличие и надежность российских поставщиков; 
• стоимость микросхем. 
Рассмотрим с этих позиций продукцию ведущих мировых производителей ПЛИС, имеющих российских 

дилеров. 
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a) Фирма Altera Corporation, (101 Innovation Drive, San Jose, CA 95134, USA, www.altera.com) была 

основана в июне 1983 года. В настоящее время High-end продуктом этой фирмы является семейство APEX20K, 
особенности архитектуры которого упоминались выше. Кроме того, Altera выпускает CPLD семейств 
MAX3000, MAX7000, MAX9000 (устаревшие серии специально не упоминаются), FPGA семейств FLEX10K, 
FLEX8000, FLEX6000. Дополнительным фактором при выборе ПЛИС Altera является наличие достаточно 
развитых бесплатных версий САПР. Кроме того, ПЛИС фирмы Altera выпускаются с возможностью 
программирования в системе непосредственно на плате. Для программирования и загрузки конфигурации 
устройств опубликована схема загрузочного кабеля ByteBlaster и ByteBlasteMV. Следует отметить, что новые 
конфигурационные ПЗУ EPC2 позволяют программирование с помощью этого устройства, тем самым отпадает 
нужда в программаторе, что естественно снижает стоимость владения технологией. ПЛИС фирмы Altera 
выпускаются в коммерческом и индустриальном диапазоне температур. 

b) Компания Xilinx, Inc. (2100 Logic Drive, San Jose, CA 95124-3400, USA, www.xilinx.com) была основана 
в феврале 1984, ее High End продуктом являются ПЛИС семейства Virtex, рассмотренная выше. Архитектура 
семейства Virtex характеризуется широким разнообразием высокоскоростных трассировочных ресурсов, 
наличием выделенного блочного ОЗУ, развитой логикой ускоренного переноса. ПЛИС данной серии 
обеспечивают высокие скорости межкристального обмена - до 200 МГц (стандарт HSTL IV). Кристаллы серии 
Virtex за счёт развитой технологии производства и усовершенствованного процесса верификации имеют 
достаточно низкую стоимость (до 40% от эквивалентной стоимости серии XC4000XL). Помимо семейства 
Virtex, Xilinx выпускает FPGA семейств XC3000A, XC4000E, Spartan, XC5200, а также CPLD XC9500 и 
малопотребляющую серию CoolPLD. Существует бесплатная версия САПР – WebPACK, поддерживающая 
CPLD XC9500 и CoolPLD, Spartan, некоторые приборы Virtex, обеспечивающая ввод описания алгоритма с 
помощью языка описания аппаратуры VHDL. 

МТУСИ в образовательных целях  предоставляет только два типа отладочных набора ПЛИС фирмы Xilinx: 
Digilent Atlys Spartan-6 FPGA и ZedBoard Zynq-7000. 

Отладочный набор Digilent Atlys Spartan-6 FPGA (рис. 1) с богатым набором периферии на базе 
высокопроизводительной ПЛИС шестого поколения семейства компании Xilinx, изготовлен по технологии  
45 нм. 

Отличительные особенности: 
• установленная FPGA Xilinx Spartan-6 LX45; 
• 128МБ DDR2; 
• 10/100/1000 Ethernet PHY; 
• USB 2.0 интерфейсы для коммуникации и программирования (встроенный JTAG); 
• установленный AC-97 кодек; 
• 16МБ × 4 SPI Flash для конфигурирования и хранения данных; 
• HDMI вход и 2 HDMI выхода; 
• разъемы для подключения микрофона и наушников; 
• периферия пользователя: 8 DIP переключателей, 6 кнопок, 8 светодиодов, разъем VHDCI для 

подключения плат расширения; 
• USB-UART мост; 
• Внешний источник питания 20Вт. 
Отладочный набор ZedBoard Zynq-7000 (рис. 2) содержит отладочную плату семейства SoC XILINX 

Zynq-7000. Плата содержит все необходимое для создания базовых проектов на основе операционных систем 
Linux®, Android®, Windows® или других OS/ RTOS. Для упрощения доступа пользователя к системе обработки 
и к I/O программируемой логики на плате установлено несколько разъемов расширения. SoC семейства Zynq-
7000 объединяет в себе систему обработки на основе ARM и седьмую серию программируемой логики. 
Целевые приложения платы ZedBoard Zynq-7000, выполненной на основе SoC XC7Z020-CLG484, включают 
обработку видео, управление двигателем, программные ускорители, системы на базе Linux/ Android/ RTOS, 
встраиваемые системы обработки. С помощью изделия также можно решать общие задачи прототипирования. 

Отличительные особенности: 
• Ethernet 10/100/1000; 
• 256 MB Quad-SPI Flash; 
• 4 GB SD карта; 
• 512 MB DDR3; 
• AnalogDevicesADAU1761 SigmaDSP® Stereo, маломощный, 96 kHz, 24-BitАудио Кодек; 
• AnalogDevicesADV7511 высокопроизводительный 225 MHz HDMI передатчик (1080pHDMI, 8-bitVGA, 

128x32 OLED); 
• Два ядра ARM Cortex™-A9; 
• Общие задачи прототипирования для Zynq-7000 AP SoC; 
• Разработка проектов на базе Linux/Android/RTOS; 
• Управление двигателем; 
• Программатор USB-JTAG на плате; 
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• PS & PLI/O расширение (FMC, Pmod, XADC); 
• Программные ускорители; 
• USB OTG 2.0 и USB-UART; 
• Обработка видео; 
• Xilinx Zynq-7000 AP SoC XC7Z020-CLG484. 
 

Рис. 1. Digilent Atlys Spartan-6 FPGA Рис. 2. ZedBoard Zynq-7000 
 

 
Экспериментальная установка для отладки кода и измерения характеристик 

 
Для дальнейших измерений будут использованы следующие приборы: 
Зкспериментальная установка (рис. 3) включает в себя осциллограф С1-65А и генератор Г3-118. На вход 

ПЛИС подается синусоидальный сигнал с выхода генератора, после его обработки выходной сигнал подается 
на осциллограф. Через порт USB-JTAG производится корректировка исходного кода модулируемой системы. 

 

 
 

Рис. 3. Экспериментальная установка 
 

 
Экспериментальные характеристики 

 
Для исследования параметров нелинейных искажений (коэффициента гармоник и коэффициента 
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интермодуляционных искажений) использовалось совместное включение макета формирователя ШИМ сигнала 
и макета усилителя мощности. У этой системы снимались сквозные характеристики с помощью программы 
SpectraPlus. Результаты измерения коэффициента гармоник при работе на номинальную нагрузку приведены на 
рис. 4. Уровень гармонических искажений составляет 0,11%, что существенно ниже максимально допустимых 
значений, составляющих 0,5-1%.  

 

 
 

Рис. 4. Результаты измерения коэффициента гармоник при работе на номинальную нагрузку 
 
Результаты измерений уровня интермодуляционных искажений при работе на номинальную нагрузку 

приведены на рис. 5. Уровень интермодуляционных искажений очень низкий и составляет минус 75 дБ, что 
достаточно близко к результатам моделирования одного тракта формирования (минус 80 дБ). 

Зависимость коэффициента гармонических искажений от частоты при работе на номинальную нагрузку 
приведена на рис. 6.  

 

 
 

Рис. 5. Результаты измерения уровня интермодуляционных искажений при работе на номинальную нагрузку 
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Рис. 6. Зависимость коэффициента гармонических искажений от частоты при работе на номинальную нагрузку 
 

 
Выводы 

 
1. Разработан макет формирователя ШИМ сигнала на ПЛИС, собрана экспериментальная установка и 

проведены измерения характеристик. Использовалось совместное включение макета формирователя ШИМ 
сигнала и макета усилителя мощности, для которых снимались сквозные характеристики с помощью 
программы SpectraPlus.  

2. Проведенные измерения характеристик макета формирователя ШИМ сигнала с дополнительной дельта-
сигма модуляцией показали, что: 

- уровень гармонических искажений составляет 0,11%, что существенно ниже максимально допустимых 
значений, составляющих 0,5 - 1%; 

- уровень интермодуляционных искажений при работе на номинальную нагрузку составляет минус 75 дБ, 
что достаточно близко к результатам моделирования одного тракта формирования (минус 80 дБ). 
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