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АНОТАЦІЯ 

Туровський О.Л. Моделі та методи підвищення точності роботи систем 

фазової синхронізації супутникових телекомунікацій в режимі стеження за 

несучою частотою. – Кваліфікаційна наукова праця на правах рукопису.. 

Дисертація на здобуття наукового ступеня доктора технічних наук за 

спеціальністю 05.12.13 – «Радіотехнічні пристрої та засоби телекомунікацій». 

– Національний авіаційний університет, Київ, 2021. 

У дисертаційній роботі вирішується актуальна науково-технічна 

проблема розроблення моделей та методів підвищення точності роботи 

систем фазової синхронізації супутникових телекомунікацій в режимі 

стеження за несучою частотою. 

У роботі розроблено моделі  та методи синтезу комбінованої системи 

фазової синхронізації когерентних демодуляторів в режимі стеження за 

несучою частотою в сталому та перехідному режимах роботи супутникових 

телекомунікації, які дозволяють синтезувати комбіновані системи 

синхронізації з суттєвими перевагами по швидкодії і точності оцінки несучої 

частоти на відміну від існуючих систем фазової синхронізації закритого 

типу.  

Для визначення кількісних значень мінімальної дисперсії оцінки 

несучої частоти вхідного сигналу когерентними демодуляторами 

супутникових телекомунікацій у роботи обґрунтовано критерій нижнього 

кордону Крамер-Рао та подана методика його розрахунку. 

Для оцінки несучої частоти для когерентних демодуляторів в 

безперервному режимі прийому сигналу супутниковими телекомунікаціями в 

роботі подана відповідна методика. Дана методика враховує вплив «сусідніх» 

каналів прийому вхідних сигналів та, при значно зменшеному інтервалі 

спостереження, підвищує точність оцінки несучої частоти по правилу 

максимальної правдоподібності з використаннями функції  швидкого 

перетворення Фур’є і метода помноження фази вхідного сигналу при умові 

невизначеності всіх параметрів вхідного сигналу, що приймається в 
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безперервному режимі 

В роботі розроблено методику двохєтапної оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів в пакетному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями. Дана методика  забезпечує просту 

процедуру обрахування першого етапу наближеної оцінки частоти з 

використанням ковзного швидкого перетворення Фур’є та, завдяки 

ітеративній процедурі дихтомічного процесу, дозволяє, на другому етапі, 

значно підвищити точність оцінки несучої частоти при зменшенні інтервалів 

спостереження з врахуванням умови невизначеності всіх параметрів сигналу, 

що приймається в пакетному режимі. 

Ключові слова: система фазової синхронізації, синтез розімкнутого 

зв’язку, мінімально гранична дисперсія оцінки, оцінка несучої частоти, 

критерій нижнього кордону Крамер-Рао.  
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ВСТУП 

 

Актуальність теми дослідження. Для забезпечення соборності, 

незалежності і державного суверенітету, Україна повинна підвищувати 

рівень економічного і промислового потенціалу держави та покращувати 

рівень  народного добробуту. Одним із напрямків такої діяльності є 

забезпечення інфраструктури України сучасним швидкісним надійним 

зв’язком, складовим якого є системи супутникових телекомунікацій. 

Прогрес у вирішенні комплексу державних завдань із побудови 

перспективних супутникових телекомунікаційних систем тісно пов’язаний із 

прийняттям “Концепції розвитку телекомунікацій в Україні” та ”Концепції 

реалізації державної політики у сфері космічної діяльності на період до 2032 

року”, котрі нерозривні зі Стратегією національної безпеки України, а також 

тенденціями розвитку української космічної програми та удосконаленням 

науково-технічного і виробничого потенціалу галузі розвитку 

телекомунікаційної інфраструктури, згідно зі Стратегією сталого розвитку 

”Україна-2030”. 

Наукові дослідження проблем передачі даних, пошук шляхів і методів 

підвищення ефективності використання засобів зв'язку, є надзвичайно 

важливими для вирішення завданнями, що стоять перед сучасним системами 

супутникових телекомунікації. 

Успішне вирішення завдання подальшого підвищення ефективності 

роботи супутникових телекомунікації залежить від можливостей по 

підвищенню якості функціонування систем і пристроїв, що входять до їх 

складу зокрема і до систем фазової синхронізації вхідного сигналу з складу 

когерентного демодулятора супутникової телекомунікації 

Для досягнення високої ефективності застосування комплексів 

супутникових телекомунікацій в цілому необхідно безпосередньо 

забезпечити високу точність та швидкодію роботи системи фазової 

синхронізації когерентних демодуляторів сигналу в сталому і перехідному 
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режимах роботи супутникової телекомунікації під впливом різних шумів та 

збурень. Точність роботи та швидкодія систем синхронізації, впливають на 

основні показники роботи фазокогерентних систем зв'язку безпосередньо в 

процесі реалізації алгоритму демодуляції вхідного сигналу. 

У наукових роботах, що вирішують завдання по побудові систем 

фазової синхронізації описані дослідження, спрямовані в основному на 

оптимізацію параметрів фільтра і системи в цілому для класу замкнутих 

систем синхронізації. Однак вказані системи через властивих їм протиріч не 

дозволяють в ряді випадків забезпечити необхідну якість роботи. Це 

особливо відчутно, коли потрібно поліпшити якість системи по двом і більше 

суперечливим показникам.  

Поліпшення динаміки системи синхронізації можливо здійснити, 

різними методами, як то записом сигналу в поточний момент і зчитування на 

наступному тактовому інтервалі М-раз. Однак обробка інформації в таких 

системах відбувається не в реальному часі, і крім того, пристрої запису-

відтворення вносять додаткові спотворення. Зменшення сталої та перехідною 

складових помилки можливо в адаптивних системах синхронізації, що мають 

два канали синхронізації - грубого і точного підстроювання. Оскільки обидва 

канали побудовані за звичайними схемами і працюють в різні проміжки часу, 

то їм притаманні суперечності, характерні для замкнутих систем 

синхронізації.  

Великі можливості щодо поліпшення якості систем синхронізації є в 

класі комбінованих систем, які, завдяки змінній структурі, можуть 

поєднувати принципи регулювання по відхиленню і збуренню. Що 

визначалось в якості перспективних в деяких наукових роботах. Однак 

можливості комбінованих системи синхронізації різного типу на 

сьогоднішній день мало досліджені.  

Завдання по побудові комбінованих систем синхронізації на основі 

синтезу більш складних зв'язків в системі зі змінною структурою та з 

логічними пристроями, що дозволяють підвищити порядок астатизму 
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системи, зменшити дисперсію постійної і перехідної помилок в процесі 

відстеження несучої частоти в умовах наявності шумів в каналі зв'язку на 

даний час не вирішувалися та є актуальною науковою задачею. 

Комплексна огинаюча вхідного сигналу, що поступила на вхідний 

пристрій системи синхронізації, містить невідомі величини   – частоту 

сигналу;   – початкову фазу3 сигналу;   – час затримки сигналу.  Завдання 

синхронізації фактично зводиться до оцінки істинних параметрів сигналу, що 

приймається –  ,, , знання параметрів яких необхідно для демодуляції 

сигналу  tz . 

Найкращі результати може дати сумісна оцінка невідомих параметрів 

сигналу. Однак на практиці реалізувати таку оцінку в каналі супутникової 

телекомунікації з низькою енергетикою і з великою частотною 

невизначеністю сигналу, що приймається не представляється можливим. 

Тому оцінка зміщення несучої частоти сигналу, що приймається 

відносно номінального значення проводить до того, як включаються інші 

процедури синхронізації, а саме: синхронізація по фазі і синхронізація по 

тактовій частоті. Складність завдання оцінки несучої частоти в 

супутниковому каналі посилюється  наявністю додаткових заважаючих дій 

«сусідніх каналів» – сигналів з тим же самим типом модуляції і тією ж 

швидкістю передачі інформації. Відомо, що супутникові системи передачі 

інформації працюють в тому числі і в режимах з випадковим доступом 

пакетів сигналів. Тобто для них є актуальним синхронізація когерентних 

фазових демодуляторів, що працюють в пакетному режимі.  

Значні складності виникають при реалізації алгоритмів оцінки в 

пакетному режимі. Це пояснюється тим, що в пакетному режимі 

синхронізація демодулятора здійснюється по преамбулі, тривалість якої 

жорстко фіксована.  

З врахуванням того, що оцінка частоти несучого коливання в 

безперервному режимі і пакетному режимі здійснюється принципово різними 

способами, представляється доцільним розробити  методи оцінювання в 
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безперервному і пакетному режимах окремо. 

Методи оцінки несучої частоти та подальшої синхронізації для цього 

випадку, що описані в попередніх роботах, призначені для демодуляторів 

систем зв’язку, що працюють з тимчасовим розподілом каналів. Основним 

недоліком вказаних робіт є те, що розглядаються відносно невеликі по 

відношенню до смуги вхідного сигналу зміщення несучого коливання, в той 

час як в реальних сучасних системах зв’язку ці зміщення можуть бути 

співвідносні  з тактовою частотою сигналу, що приймається. 

При вирішенні визначеної в дисертаційній роботі проблеми автор у 

своїх дослідженнях спирався на праці вітчизняних і зарубіжних вчених, які 

зробили значний внесок у розвиток теорії побудови систем фазової 

синхронізації та розробки алгоритмів оцінки ними несучої частоти. А саме: 

Bregni S.,  Lyons R.G., Kootsookos P., D'Amico A., Гросу Ф., Скляр Б., 

Шахгельдян В.В., Зайцев Г.Ф., Банкет В.Л., Стеклов В.К., Беркман Л.Н., 

Козелков С. В., Бойко Ю.М., Климаш М.М., Смірнов В.С., Коваль В.В. 

Аналіз наукових досліджень вітчизняних і зарубіжних вчених показав, 

що завданням підвищення точності роботи систем фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій в напрямку 

побудови комбінованої системи синхронізації та розробки алгоритмів оцінки 

частоти вказаною системою, які б враховували всі особливості передачі 

даних системою супутникової телекомунікації не приділяється достатньої 

уваги. На підставі цього можна стверджувати, що, по суті, формується нова 

науково - прикладна проблема щодо підвищення точності роботи систем 

фазової синхронізації когерентних демодуляторів супутникових 

телекомунікацій в режимі стеження за несучою частотою.  

Розв’язання вказаної проблеми передбачає  розробку моделей та 

методів підвищення точності роботи систем фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій в режимі 

стеження за несучою частотою, що  визначає мету та зміст даної 

дисертаційної роботи. 

https://ieeexplore.ieee.org/author/37273502600
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Зв'язок роботи з науковими програмами, планами, темами. 

Дисертаційне дослідження відповідає абзацу одинадцятому підрозділу 

Напрямків розвитку телекомунікаційних мереж розділу 3 «Концепції 

розвитку телекомунікацій в Україні» у частині участі у створенні 

національної супутникової системи зв’язку, та абзацу п’ятого  розділу 

очікуваних результатів «Концепції реалізації державної політики у сфері 

космічної діяльності на період до 2032 року».  

Дослідження проведено в межах науково-дослідних робіт: «Розробка 

методу підвищення якості функціонування космічних навігаційних 

радіолокаційних систем на основі застосування нелінійних адаптивних 

компенсаторів» (ДР №0117U001334, Державний університет 

телекомунікацій), «Оптимальне прийняття сигналу в телекомунікаційних 

системах» (ДР №0117U003731, Державний університет телекомунікацій), 

«Динамічні моделі систем підтримки прийняття рішення для дистанційного 

керування безпілотними літальними апаратами на основі двокрокового 

варіаційно-градієнтного методу» (ДР №0117U003774, Державний 

університет телекомунікацій), «Інформаційна та авіаційна безпека об’єктів 

критичної інфраструктури» (ДР №0119U102297, Національний авіаційний 

університет) 

Мета i задачі дослідження. Метою дисертаційної роботи є підвищення 

точності роботи систем фазової синхронізації супутникових телекомунікацій 

в режимі стеження за несучою частотою. 

Для досягнення поставленої мети i вирішення зазначеної проблеми 

необхідно вирішити наступні наукові задачі: 

1. провести аналіз можливих шляхи підвищення точності роботи 

системи фазової синхронізації когерентних демодуляторів супутникових 

телекомунікацій в режимі стеження за несучою частотою; 

2. розробити моделі та методи синтезу системи фазової 

синхронізації когерентних демодуляторів в режимі стеження за несучою 
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частотою в сталих та перехідних  режимах роботи супутникових  

телекомунікації з врахуванням зовнішні та внутрішніх чинників впливу; 

3. розробити методи побудови системи фазової синхронізації при 

умові підвищення точності оцінки несучої частоти при кутовій демодуляції 

сигналу в сталих та перехідних режимах роботи; 

4. удосконалити методи підвищення ефективності оцінки несучої 

частоти для когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій з 

врахуванням особливостей передачі даних; 

5. обґрунтувати теоретичні положення, та на їх основі розробити 

метод розрахунку нижнього критерію дисперсії оцінки несучої частоти та 

обґрунтувати його застосування для оцінки частоти в когерентних 

демодуляторах супутникових телекомунікацій;  

6. розробити методи оцінки несучої частоти для когерентних 

демодуляторів в безперервному та пакетному режимах прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями; 

7. провести аналіз ефективності розроблених методик оцінки 

несучої частоти для когерентних демодуляторів  супутникових 

телекомунікацій; 

Об'єктом дослідження є процес оцінки  несучої частоти в 

супутникових телекомунікаціях. 

Предметом дослідження є моделі та методи підвищення точності 

роботи систем фазової синхронізації когерентних демодуляторів 

супутникових телекомунікацій в режимі стеження за несучою частотою. 

Методи досліджень. У дисертаційній роботі нові наукові результати й 

висновки отримані на єдиній методологічній основі математичного аналізу й 

синтезу складних технічних систем. Використовувалися сучасні i класичні 

методи теорії сигналів i систем, методи спектральної теорії, методи теорії 

інваріантності, методи математичного й системного аналізу, методи теорії 

зв’язку, теорії ймовірності i математичної статистики. 

Вірогідність наукових результатів, висновків та рекомендацій, 
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викладених у дисертаційній роботі, обґрунтовано коректним використанням 

математичного апарату та моделюванням на ЕОМ. 

Наукова новизна одержаних результатів. У процесі теоретичних 

досліджень i моделювання у дисертаційній роботі одержані наступні нові 

наукові результати, а саме: 

1. Набув подальшого розвитку метод оцінки можливості систем 

фазової синхронізації супутникових телекомунікацій до підвищення якості 

функціонування в сталих та перехідних режимах стеження за несучою 

частотою, який, на відміну від відомих, забезпечує більш стійке 

функціонування систем фазової синхронізації; 

2. Вперше розроблено модель синтезу комбінованої системи фазової 

синхронізації супутникової телекомунікації, яка, на відміну від існуючих, 

забезпечує підвищення порядку астатизму та мінімізацію дисперсії фазової 

помилки системи синхронізації в ході стеження за несучою частотою; 

3. Вперше розроблено метод побудови комбінованої схеми системи 

фазової синхронізації супутникової телекомунікації, який, на відміну від 

існуючих, дозволяє розробити комбіновану схему системи фазової 

синхронізації при умові мінімізації дисперсії фазової помилки з врахуванням 

зовнішніх та внутрішніх чинників впливу на ефективність системи в сталих 

режимах роботи; 

4. Вперше розроблено метод підвищення ефективності роботи 

комбінованої схеми системи фазової синхронізації супутникової 

телекомунікації в перехідних режимах роботи, який, на відміну від існуючих 

дозволяє зменшити перехідну складову фазової помилки та час перехідного 

процесу в комбінованій системі синхронізації в ході стеження за несучою 

частотою; 

5. Удосконалено метод підвищення ефективності оцінки  несучої 

частоти в супутникових телекомунікацій, який на відміну від існуючих 

забезпечує  дисперсію оцінки, близьку до теоретичних границь та враховує 

особливості прийому та обробки сигналу системами синхронізації 
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когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій; 

6. Удосконалено метод розрахунку нижньої границі дисперсії оцінки 

несучої частоти (границі Крамер-Рао), який, на відміну від відомих, 

забезпечує отримання критерію, призначеного для порівняльної оцінки 

теоретичної границі та отриманого значення дисперсії оцінки несучої частоти  

когерентного демодулятора супутникової телекомунікації; 

7. Вперше розроблено методи оцінки несучої частоти для когерентних 

демодуляторів супутникових телекомунікацій, які, в відмінності від 

існуючих, дозволяють отримати значення мінімально граничних дисперсій 

оцінки, близьких до теоретичних границь для безперервного та пакетного 

режимів прийому сигналу супутниковими телекомунікаціями.  

Практичне значення одержаних результатів. Практичне значення 

одержаних результатів у галузі розробки та створення систем супутникових 

телекомунікацій полягає у тому, що запропонований  в дисертаційній роботі 

підхід і на його основі моделі та методи можуть стати основою для створення 

практично реалізованих схем систем фазової синхронізації та алгоритмів 

оцінки несучої частоти, що можуть бути застосовані для підвищення точності 

роботи когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій в режимі 

стеження за несучою частотою 

1. Розроблено модель синтезу комбінованої системи фазової 

синхронізації когерентних демодуляторів в режимі стеження за несучою 

частотою в сталому та перехідному режимах роботи супутникових 

телекомунікації, яка дозволяє синтезувати комбіновані системи синхронізації 

з підвищеним до другого та вище порядком астатизму в порівняння з 

існуючими системами синхронізації замкнутого типу (акт реалізації від 

02.11.2020); 

2. На основі розроблених в роботі  методів побудовано схему системи 

синхронізації когерентного демодулятора супутникової телекомунікації, яка, 

при зменшенні до 80% значення дисперсії фазової помилки несучої частоти 

дозволяє до 2,5 і більше раз збільшити швидкодію системи  в сталому режимі 
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роботи в порівняння з існуючими системами синхронізації замкнутого типу 

(акт впровадження  від 01.02.2021) 

3. Розроблений в роботі метод підвищення точності роботи системи 

фазової синхронізації в перехідних режимах дозволяє до 2-3 раз зменшити 

час перехідного процесу та до 18-20% знизити перехідну складову фазової  

помилки в порівняння з існуючими системами синхронізації замкнутого типу 

(акт впровадження  від 01.02.2021) 

4. Уточнено  метод визначення теоретично можливої нижньої границі 

дисперсії оцінки несучої частоти для когерентних демодуляторів 

супутникових телекомунікацій який, на відміну від існуючих, надає змогу 

встановити кількісні характеристики мінімальної дисперсії оцінки  та, при 

врахуванні всіх параметрів вхідного сигналу, може забезпечити на 2-4 

порядки підвищення точності оцінки несучої частоти в порівнянні з 

існуючими методиками, які не враховують, або частково враховують вказані 

параметри; 

5. Розроблено метод двохєтапної оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів в безперервному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями, який, на відміну від існуючих враховує 

вплив «сусідніх» каналів прийому вхідних сигналів та, при тактових 

інтервалах спостереження 256 та 512, забезпечує оцінку несучої частоти з 

дисперсіями, що на один – три  порядки менше значення дисперсій, 

отриманих за допомогою існуючих алгоритмів оцінки та наближені на один-

два порядки до встановленої граничної межі дисперсії оцінки несучої частоти 

для супутникових телекомунікацій в найбільш значимому інтервалі 

відношення сигнал/шум від 1 до 6 дБ (акт впровадження  від 01.02.2021 та від 

12.02.2021); 

6. Розроблено метод двохєтапної оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів в пакетному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями, який, на відміну від існуючих, має 

просту процедуру обрахування та забезпечує дисперсію оцінки несучої 
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частоти сигналу, що приймається в пакетному режимі, максимально 

наближену, в відносному співідношені від 4 та менше раз, до нижнього 

кордону Крамер-Рао при достатньо малому інтервалі спостереження, який в 

8-10 раз менше в порівнянні з інтервалами, прийнятими для оцінки несучої 

частоти сигналу, що приймається в безперервному режим ((акт впровадження  

від 01.02.2021 та від 12.02.2021)). 

Практична цінність роботи підтверджена актами реалізації основних 

результатів дослідження у навчальному процесі Національного авіаційного 

університету, Державного університету телекомунікацій і актами 

впровадження в науково-технічну діяльність центрального науково - 

дослідного інституту озброєння і військової техніки Збройних сил України, 

акціонерного товариства «Мотор Січ». 

У додатку до дисертаційної роботи представлені документи, що 

підтверджують практичне використання результатів дисертаційної роботи. 

Особистий внесок здобувача. Наукові положення та результати 

дисертації отримані автором самостійно. Особисто автором здійснена 

розробка загальної концепції дисертації, вибір об’єктів, визначено мету та 

задачі роботи, обрано та обґрунтовано методи досліджень.  

В дисертаційній роботі узагальнено результати досліджень, виконаних 

автором самостійно і опублікованих одноосібно в роботах [4,9-13,15,18-

20,29-35] та в співавторстві в роботах [1-3,5-8,14,16,17,21-28].  

В наукових публікаціях у співавторстві автору належать: провідна роль 

у виборі та обґрунтуванні напрямку досліджень, постановка задачі на різних 

етапах виконання роботи, аналіз та інтерпретація одержаних результатів. 

У дисертації не використовувалися ідеї та розробки, що належать 

співавторам, з якими опубліковано наукові праці. Усі наукові результати, що 

подаються до захисту, одержано особисто автором, наукові статті, 

опубліковані у фахових виданнях, відповідають вимогам як за назвою, так i 

за змістом.  

У опублікованих у співавторстві роботах автором дисертації зроблено 
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такий особистий внесок: [1] подано особисто розроблені математичні 

залежності оцінки несучої частоти сигналу, що приймається системою 

синхронізації когерентного демодулятора супутникової телекомунікації в 

пакетному режимі; [2] подано математичні залежності та на їх основі модель, 

призначену для визначення нижнього кордону Крамера-Рао (Cramer-Rao 

lower bound), який пропонується в якості кількісної характеристики 

мінімально граничної дисперсії оцінки несучої частоти системою 

синхронізації когерентного демодулятора; [3] подані математичні залежності 

та на їх основі методика, яка дозволяє здійснити оцінку обмежень, що 

формуються впливом випадкового вхідного сигналу на мінімізацію фазової 

помилки в процесі стеження за несучою частотою комбінованою системою 

синхронізації когерентного демодулятора; [5] обґрунтовано наукове завдання 

щодо розробки алгоритму оцінки несучої частоти фазомодульованого 

сигналу системи синхронізації когерентного демодулятора супутникових 

систем зв’язку та визначені наукові задачі, які необхідно для цього вирішити; 

[6,7,28] проведено аналіз інформаційних технологій та обґрунтовано 

інваріантний підхід до синтезу системи фазової синхронізації когерентного 

демодулятора з метою  підвищення точності оцінки частоти системою 

синхронізації вхідного сигналу; [8,22] запропоновані аналітичні залежності, 

що дозволяють уточнити методику синтезу розімкненого зв’язку для 

комбінованої системи синхронізації з врахуванням фазової нестабільності 

генераторів; [14] розкрито сутність методу зменшення  інтервалу 

спостереження в процесі оцінки  несучої частоти когерентним 

демодулятором, заснованому на використанні ковзного швидкого 

перетворення Фур’є  (sliding FFT); [16,] подано математичні залежності та 

узагальнена модель, що дозволяє провести синтез складного розімкнутого 

зв’язку в комбінованій системі синхронізації при умові мінімізації дисперсії 

фазової помилки; [17, 21, 25] подано функціональні залежності та на їх 

основі уточнену методику яка дозволяє: визначити вид і параметри 

розімкнутого зв'язку в комбінованій системі синхронізації; підвищити 
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порядок астатизму вказаної системи; зменшити дисперсію постійної помилки 

в процесі відстеження несучої частоти в умовах наявності шумів в каналі 

зв'язку; [23] формалізовано вимоги до точності оцінки несучої частоти в 

телекомунікаційних мережах; [24] розроблено математичні залежності 

передавальної функції синхронно-фазового демодулятора з розімкнутим 

зв’язком при умові підтримання астатизму вищого порядку в системах 

синхронізації; [26,27] подано результати дослідження можливостей системи 

фазової синхронізації закритого типу до мінімізації фазової помилки. 

Апробація результатів дисертації. Основні положення i результати 

дисертації, практичні висновки i рекомендації, які одержані в ході роботи, 

апробовані та оприлюднені в ході: IV міжнародної науково - технічної 

конференції «Проблеми інформатизації» (м. Київ-Полтава-Катовіце-Париж-

Харьків, ДУТ, Полт.НТУ, НТУ, Кат.ЕУ, Париж. унів. IIV Вєнсент-Сен-Дені, 

Харьк. НДІТМ 09-10.04.2015); регіонального міжнародного науково-

практичного семінару МСЕ для країн Європи і СНД «Тенденции развития 

конвергентных сетей: решения пост-NGN, 4G и 5G», (Київ, ДУТ, 17-18.11 

2016); IV наукової конференції студентства та молоді «Світ інформації та 

телекомунікації», (Київ, ДУТ, 18- 19.05. 2017); регіональної міжнародної 

науково-технічної конференції МСЕ для країн Європи і СНД «Перспективы 

предоставления услуг на основе сетей пост-NGN, 4G и 5G. Организационные 

и технические решения по их построению и защите», (Київ, ДУТ, 07- 09.06. 

2017); VII наукової конференції студентства та молоді «Світ інформації та 

телекомунікації», (Київ, ДУТ, 05- 06.12. 2018); ITU Workshop for Europe and 

CIS region «ICT infrastructure as a basis forndigital economy», (Kyiv, Ukraine, 

14-16 May 2019). (Scopus); IX науковій конференції студентства та молоді 

«Світ інформації та телекомунікації», (Київ, ДУТ, 10-11.10. 2019); 2nd 

international CEUR workshop proceedings «Control, optimisation and analytical 

processing of social networks / COAPSN 2020», (Lviv, Ukraine, May 21, 2020); 

2nd International Conference  «Cyber Hygiene & Conflict Management in Global 

Information Networks / CMiGIN-2020», (Kyiv and Lviv, Ukraine, November 30, 
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2020. (Scopus); 7th International Conference "Information Technology and 

Interactions  / IT&I-2020, Satellite», (Kyiv, Ukraine, December 04, 2020, Taras 

Shevchenko National University of Kyiv); International Conference "Information 

Technology and Interactions / IT&I-2020», (Kyiv, Ukraine, December 02-04, 

2020) (Scopus). 

Крім того, основні положення і результати дисертації, практичні 

висновки і рекомендації також апробовано на міжкафедральному семінарі 

Факультет кібербезпеки, комп’ютерної та програмної інженерії 

Національного авіаційного університету. 

Публiкацiї. Основні наукові положення та результати дисертаційного 

дослідження опубліковано в 35 наукових працях. У томи числі: в 3 наукових 

статтях у періодичних наукових виданнях іноземних держав, які 

індексуються наукометричною базою Scopus; в 1 науковій статті у  

періодичному науковому виданні держави, яка входить до Організації 

економічного співробітництва та розвитку та/або Європейського Союзу, з 

наукового напрямку, за яким підготовлено дисертацію; в 20 наукових статтях 

у періодичних виданнях України включених до “Переліку наукових фахових 

видань України” (з них 10 опубліковані одноосібно), 11 тезах доповідей та 

матеріалах конференцій (з них 3 індексуються міжнародною 

наукометричною базою Scopus). 

Структура дисертації та її обсяг. Дисертаційна робота складається з 

анотації, змісту, переліку умовних скорочень вступу, п’яти розділів, 

загальних висновків, списку використаних джерел та додатків і має 291 

сторінку основного тексту, 56 рисунків та таблиць, 10 сторінок додатків. 

Список використаних джерел містить 191 найменування і займає 20 сторінок. 

Загальний обсяг дисертаційної роботи – 321 сторінка. 
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РОЗДІЛ 1 

АНАЛІЗ МОЖЛИВИХ ШЛЯХІВ ПІДВИЩЕННЯ ТОЧНОСТІ РОБОТИ 

СИСТЕМ ФАЗОВОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ КОГЕРЕНТНИХ 

ДЕМОДУЛЯТОРІВ  СУПУТНИКОВИХ ТЕЛЕКОМУНІКАЦІЙ В 

РЕЖИМІ СТЕЖЕННЯ ЗА НЕСУЧОЮ ЧАСТОТОЮ 

 

1.1 Основні особливості сучасних супутникових телекомунікацій 

 

У всьому світі існують території та регіони з низькою щільністю 

населення і складним географічним ландшафтом. З економічної позиції 

ефективніше надавати цим територіям послуги сучасного супутникового 

зв'язку, що відрізняється рядом переваг в порівнянні з кабельними 

системами. 

Супутниковий зв'язок інтенсивно використовується при реалізації 

важливих національних проектів, в тому числі для ефективного вирішення 

завдань національної безпеки, з метою соціально–економічного розвитку 

держав і успішного міжнародного співробітництва. 

На сьогоднішній день розвиток супутникової сфери зв’язку складно 

уявити без її зв'язку з наземними мережами. Більшість змін в інфраструктурі 

значно впливають як на послуги супутникового зв'язку, так і на 

характеристики систем. 

Сьогоднішній ринок супутникового зв'язку дуже динамічний, схильний 

до значних коливань цін, криз надвиробництва, різких змін в перспективі 

попиту на ті, чи інші послуги. Дані обставини вимагають адаптації космічних 

перспективних апаратів до різних зон обслуговування, а також швидкості 

реагування. 

Слід також зазначити, що застосування космічних технологій не тільки 

істотно підвищило продуктивність систем зв'язку, а й дозволило 

безпосередньо зв'язати один з одним найбільш віддалені частини земної кулі. 

Будівництво нових систем передачі даних тісно пов'язується з прогнозами 
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розвитку послуг зв'язку, а також з більш раціональним розподілом обсягів і 

видів послуг між супутниковими, радіорелейними, волоконно–оптичними 

системами. Подібне прогнозування, засноване на дослідженні тенденцій 

розвитку засобів і систем зв'язку та послуг, що надаються, має особливе 

значення в сучасних економічних умовах.  

Тому, для підтримки динаміки розвитку супутникової галузі потрібен 

комплексний підхід, і більш конкретно – використання не тільки 

геостаціонарних супутників, але також і супутників на низьких орбітах. При 

цьому потрібно враховувати особливості побудови космічного сегмента та 

недоліки і переваги всіх типів супутникових систем. 

У наш час існує два види супутників: низькоорбітальні і геостаціонарні. 

Геостаціонарними супутниками називають супутники, що знаходяться 

на геостаціонарній орбіті. Геостаціонарною орбітою називають орбіту, 

розташовану над екватором Землі (0 ° широти). Перебуваючи на ній штучний 

супутник обертається по колу зі швидкістю, що дорівнює кутової швидкості 

обертання Землі навколо своєї осі [1]. 

На сьогоднішній день геостаціонарні супутники виконують велику 

кількість різноманітних завдань, включаючи телекомунікаційні, визначення 

місця розташування об'єктів, радіозв'язок в ультракороткохвильових 

діапазонах. Впровадження супутникових систем відіграє виняткову роль в 

соціальному і економічному розвитку як всієї держави в цілому і дозволяє 

підняти на якісно новий рівень співпрацю між різними країнами. 

Поруч з очевидними перевагами, геостаціонарні системи зв'язку мають 

і ряд недоліків. 

Для значної частини території земної кулі ситуація ускладнюється 

малими кутами місця антен земних станцій супутникового зв'язку. Це 

призводить до затінення супутника місцевими предметами та збільшення 

шумів, що утворюються радіо шумовим випромінюванням земної кулі [2,3,4]. 
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Проблеми передачі сигналів  в сучасних супутникових системах 

визначаються певними особливостями як побудови самої системи, так 

проблемами обробки прийому та передачі сигналу. 

Для визначення проблем безпосередньо обробки сигналу розглянемо 

математичну модель модульованого сигналу, що приймається  сучасною 

супутниковою системою [5]: 

 

      fjtStS CEIF 2expRe , 

 

де     tS IF  – переданий модульований сигнал; 

f
C  – несуча частота сигналу;  

 tSCE  – функція комплексної огинаючої сигналу  tS IF  по відношенню 

до частоти несучого коливання. 

 

Для виділення переданої інформації на практиці сигнал, що 

приймається, перетворюється в низькочастотну область.  

На рис. 1.1  це перетворення зводиться до помноження сигналу  tS IF
 на 

два опорних коливання   cf ccos 2  та   cf csin 2  [5,6,8].  

Потім продукти множення поступають на входи фільтрів нижніх частот 

(ФНЧ), які призначені для придушення складової в околицях сумарної 

частоти, що дорівнює f c2 .  

Приймемо, що фільтр низьких частот  характеризується рівномірною 

амплітудно–частотною характеристикою (АЧХ) для низькочастотних 

компонентів сигналу.  

Полоса пропускання фільтрів F  значно більше тактової частоти 

сигналу, що приймається [6,7]:  
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ФНЧ 

  cf c 2cos  

  cf c  2sin  

 

ФНЧ  tzR  

 tz I  

 tS IF  

T
F

1


. 

 

Частота опорного сигналу f
C

, як правило, не співпадає з несучою 

частотою сигналу, що приймається. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Рис. 1.1 Квадратурне перетворення сигналу 

 

Величину   приймемо як зміщення несучої частоти відносно 

номінального її значення. В такому випадку сигнали на виході фільтра 

низької частоти  tZ R  і  tZ I  розглянемо як компоненти комплексного 

коливання      tzjtztz IR  , які приймемо як комплексну огинаючу сигнала, 

що приймається. 

Величину  tz  можна подати в вигляді [6,7]: 

 

     twtstz 
, 
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де    
 







kTthdke

jts
k

2  – інформаційна складова сигнала, 

що приймається; 

  – деякий фазовий шум;  

 tw  – забарвлений адитивний шум. 

 

При розробці алгоритмів когерентної демодуляції сигналу визначальне 

значення має рішення проблеми синхронізації. 

Комплексна огинаюча сигналу містить невідомі величини  ,, . 

Тобто завдання синхронізації фактично зводиться до оцінки істинних 

параметрів сигналу, що приймається  –  ,, , знання параметрів яких 

необхідно для демодуляції сигналу  tz  [6,7,8]. 

Найкращі результати може дати сумісна оцінка невідомих параметрів 

сигналу. Однак на практиці реалізувати таку оцінку в каналі з низькою 

енергетикою і з великою частотною невизначеністю сигналу, що приймається 

не представляється можливим. 

Тому оцінка зміщення несучої частоти сигналу, що приймається 

відносно номінального значення проводить до того, як включаються інші 

процедури синхронізації, а саме: синхронізація по фазі і синхронізація по 

тактовій частоті [7,8]. 

Складність завдання оцінки несучої частоти в супутниковому каналі 

усугубляється наявністю додаткових заважаючих дій «сусідніх каналів» – 

сигналів з тим же самим типом модуляції і тією ж швидкістю передачі 

інформації [1,9,10]. 

На практиці сигнал «сусіднього каналу» може перевищувати рівень 

сигналу в основному каналі на 7 дБ, відмінність по частоті «сусіднього 

каналу» від основного складає величину, що дорівнює 1/4Т [11,12]. 

Значні складності виникають при реалізації алгоритмів оцінки в 

пакетному режимі. Це пояснюється тим, що в пакетному режимі 

синхронізація демодулятора здійснюється по преамбулі, тривалість якої 

жорстко фіксована [10,13].  
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Визначенню основних особливостей сучасних супутникових систем в 

напрямку підвищення ефективності передачі даних присвячено ряд робіт. 

В роботі [14] основним напрямком в якості підвищення ефективності 

сучасних супутникових систем зв’язку обґрунтовується підвищення 

енергетики каналів. 

В роботах [15,16], автор пропонує застосовувати низькоорбітальні 

супутникові системи, що деяким чином девальвує недоліки геостаціонарних 

систем. 

Однак питання проведення загального аналізу геостаціонарних 

супутникових систем вимагає детального аналізу процесу передачі 

дискретних даних в них. 

Поряд з цим, проведення відповідного аналізу процесу оцінювання 

несучої частоти, як складової обробки сигналу, що приймається та 

визначення прийнятих існуючих підходів та методів що до вирішення такого 

завдання є актуальною науковою задачею. 

Безпосередньо питанням оцінки несучої частоти присвячено ряд  робіт. 

В роботі [16] досліджено багато символьне диференційоване виявлення 

сигналів різного кодування з фазовим зсувом за наявності випадкових змін 

частоти та адитивного білого гауссового шуму. Показано, що зміна частоти 

спотворює переданий сигнал за рахунок ослаблення його амплітуди і 

введення змінного часу фази до інформаційних символів. Для усунення 

вказаного недоліку пропонується схема подвійного диференціального 

кодування фазового зсуву PSK (DDPSK) і наступне багато символьне 

диференційоване виявлення фазового зсуву за наявності зміщення частоти. 

Але в статті відсутня оцінка зміни несучої частоти. 

Автори робіт [17,18] пропонують спільну оцінку синхронізації та зсуву 

несучої та виявлення даних за допомогою фільтра сигналів, ранжованих по 

важливості в каналах аддитивного білого гауссового шуму. В роботі [18] 

отримано зважений байєсівський Крамерський Рао–кордон (WBCRB) для 

спільного визначення часу та зсуву несучої, який враховує попередній 

розподіл параметрів оцінки та є точною нижньою межею для всіх 
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розглянутих значень співвідношення сигнал / шум (SNR). Питання 

врахування сусідніх каналів в статті не розглядаються. 

Робота [18] поєднує просту техніку оцінки зміщення частоти  (FO) з 

методом оцінки фазового шуму. Оцінка фазового шуму виводиться з 

розрахункових коефіцієнтів дискретно–косинусного перетворення. 

Проаналізовано ряд реалізацій запропонованого алгоритму. Але не 

враховується вплив «сусідніх» каналів. 

В роботі [19] запропоновано спосіб оцінки частоти основного тону 

мовного сигналу при оптимальній тимчасової обробці на основі 

математичної моделі з полігармонічним несучим коливанням при невідомих 

апріорних розподілах амплітуд і початкових фаз несучих гармонік. Стосовно 

до розглянутого випадку обчислені точності характеристики оцінки частоти 

основного тону методом максимальної правдоподібності. 

Автором в роботі [20] розглядається спосіб оцінки несучої частоти і 

часу приходу сигналу по лінійно частотно модульовано–подібній 

фазокодаваній послідовності. Для реалізації описаного способу оцінки 

несучої частоти і часу приходу сигналу в статті запропоновано 

використовувати два узгоджених фільтра незалежно від довжини 

послідовностей. Зроблено вибір послідовності. Показано, що для 

розглянутого способу оцінки послідовність Задова – Чу більш краща, ніж 

послідовність Френка. Розроблений та запропонований в даній роботі спосіб 

оцінки частоти несучої і часу приходу сигналу придатний для первинної 

синхронізації при виявленні сигналу в модемах з фазовою і частотною 

модуляцією. Даний спосіб має меншу обчислювальною складністю, в 

порівнянні з реалізацією гребінки узгоджених фільтрів. 

В роботі [21] та [22] запропоновано і обґрунтовано алгоритм 

оцінювання частоти і фази несучого коливання на його дискретних відліках. 

Результати моделювання показали ефективність алгоритму при малому числі 

відліків на період коливання і високому рівні адитивного широкосмугового 

шуму. Продемонстровано можливість використання цього алгоритму для 
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управління системою фазового підстроювання частоти в цифрових системах 

зв'язку. 

Автори робіт [23,24] пропонують  підхід до зменшення похибки 

оцінювання несучої і символьної частоти сигналів з цифровою модуляцією 

методами, що базуються на аналізі частотних характеристик сигналу. В 

основу підходу покладено розрахунок першої похідної функції спектральної 

щільності та пошук нуля ітераційним методом хибного положення. 

Таким чином, попередній аналіз системи побудови сучасних 

супутникових систем зв’язку та визначення завдань, щодо оцінювання 

несучої частоти в них з врахуванням результатів вищевказаного аналізу, а 

саме необхідністю оцінки несучої частоти до етапу синхронізації по фазі і 

синхронізації по частоті з врахуванням впливу «сусідніх каналів» для 

безперервного та пакетного алгоритму передачі даних є актуальною 

науковою задачею, рішенню якої присвячений даний розділ.  

Існуюча енергетика супутникового каналу зв'язку обумовлює нагальну 

потребу когерентної обробки сигналу і використання потужного 

завадостійкого кодування. Система завадостійкого кодування є невід'ємною 

частиною супутникового модему. У переважній більшості систем 

використовується надточне кодування з декодуванням за алгоритмом Вітербо 

та каскадні коди [3, 24] 

Широке поширення знаходять турбо коди і коди з малою щільністю 

перевірок на парність [2,3,12]. 

Хоча в останні роки досить часто в системах супутникового зв’язку 

(ССЗ) використовуються амплітудно–фазові методи модуляції енергетика 

супутникового каналу, як правило, зумовлює використання фазової 

модуляції [2,22]. 

Найбільш часто використовуються три типи фазової модуляції: ФМ–2, 

ФМ–4 і ФМ–8. Більшість наземних станцій супутникових систем зв'язку 

працює в діапазонах 6 або 14 ГГц на передачу і 4 або 11 ГГц на прийом 

[1,2,8]. Найпростіший супутниковий канал зв'язку включає в себе дві земні 

станції супутникового зв'язку і космічну станцію зв'язку, розташовану на 
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борту супутника. Зауважимо, що в даному каналі присутній, принаймні одне 

перетворення частоти сигналу. Це перетворення здійснюється в бортовому 

ретрансляторі супутника зв'язку [1,2,5]. 

Наявність даного перетворення через внутрішню нестабільності 

опорного генератора–перетворювача частоти бортового ретранслятора 

супутника зв'язку призводить до випадкового і нестаціонарного зміщення 

несучого коливання сигналу щодо номінального значення [3,22]. Це 

обумовлює частотну невизначеність сигналу. 

Весь діапазон частот, в якому працює супутниковий ретранслятор, 

прийнято ділити на деякі смуги (шириною 27 ... 36, 72 ... 120 МГц), в яких 

посилення сигналу здійснюється окремим трактом – стовбуром. У стовбурі, в 

свою чергу, можуть передаватися сигнали багатьох земних станцій 

супутникового зв'язку. Таким чином, супутниковий ретранслятор може 

забезпечити зв'язок великого числа абонентів. Тому організація доступу 

практично незалежних земних станцій в загальній системі зв'язку і 

оперативне встановлення з'єднань між довільними станціями та багато 

станційний доступ знаходять широке застосування в ССЗ [6,11]. 

Загалом, є кілька різних шляхів, за допомогою яких багато користувачів 

можуть надсилати інформацію через супутниковий канал зв'язку. В даний час 

в ССЗ широко використовуються два типи багато станційного доступу 

[1,6,13,11]: 

– багато станційний доступ з частотним поділом каналів (БДЧП); 

– багато станційний доступ з тимчасовим поділом каналів (БДТП). 

У першому випадку абоненти мережі, розділені по частоті несучого 

коливання, у другому абоненти мають загальний частотний ресурс, але 

розділені в часі використання загального частотного тракту.  

На базі цих методів поділу каналів, як правило, будуються ССЗ з 

наданням каналу на вимогу (НКВ). На початку сеансу зв'язку необхідно 

певним чином здійснити комутацію сигналів на відповідних станціях 

супутникового зв'язку, виділити абоненту частотний канал або тимчасову 
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позицію. У таких мережах зв'язку можлива відмова у встановленні зв'язку 

через зайнятість всіх каналів системи [2,14]. 

Не вдаючись в детальні міркування щодо переваг і недоліків того чи 

іншого методу розподілу каналів, можна лише відзначити наступне. 

Порівняльна простота і низька вартість обладнання, а також великий 

досвід розробки та експлуатації систем з частотним поділом, накопичений 

при розробці та експлуатації ранніх систем зв'язку, послужили причиною 

того, що в переважній більшості в ССЗ в даний час використовується БДЧП. 

ССЗ з НКВ, що працює з частотним поділом каналів (БДЧП–НКВ), оперують 

з досить низькими інформаційними швидкостями сигналів. 

Як наслідок, в таких системах виявляється можливим використання 

відносно дешевих супутникових терміналів з малої апертурою класу VSAT 

(very small aperture terminal) [2,6,11].  

У системах БДЧП–НКВ  використовуються вузько смугові канали. 

Тому початковий зсув по частоті несучого коливання сигналу може бути 

порівнянний зі смугою каналу [2,6,11]. 

Структура ССЗ з частотним поділом каналів вказує на ще одну 

принципову особливість каналу прийому – наявність додаткових заважають 

впливів а саме  так званих «сусідніх каналів» – сигналів з тим же типом 

модуляції і тією ж швидкістю передачі, що і основний канал передачі 

інформації. Так як невизначеність частоти несучого коливання сигналу може 

бути порівнянна зі швидкістю передачі даних в каналі зв'язку, значна частина 

спектра «сусіднього каналу» може потрапити в діапазон пошуку 

демодулятора по несучій частоті [11,12,13]. 

Для ССЗ БДЧП–НКВ необхідний канал управління до функції якого 

входить виділення абоненту вільного частотного ресурсу. Цей канал не 

симетричний. Загальний канал від центральної станції до периферійних 

станцій мережі працює в безперервному режимі Для керуючої інформації 

кожній периферійній станції мережі в цьому загальному каналі виділяється 

своя тимчасова позиція. Сигнали від периферійних станцій до центральної 

станції мережі передаються в пакетному режимі в випадкові моменти часу, 
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займаючи один фіксований частотний канал. Як наслідок при одночасній 

передачі сигнали від багатьох користувачів не можна розділити в 

приймальнику [11,12,22,24]. 

У таких каналах використовуються методи з випадковим доступом. 

Коли кілька користувачів мережі намагаються передати пакети одночасно, 

пакети перекриваються в часі (накладаються.) Конфлікт, що виникає при 

накладенні, повинен бути вирішений шляхом використання деяких 

канальних протоколів для повторної передачі пакетів. У ССЗ найбільше 

поширення отримав протокол ALOHA [2,14].  

Розглянутий канал управління як правило називається загальним 

каналом сигналізації [2,14]. 

З метою аналізу процесу оцінювання несучої частоти визначимо 

допустиму дисперсію оцінки частоти несучого коливання і проведемо аналіз 

відомих методів оцінки несучої частоти фазомодульованого сигналу (ФМ 

сигналу). 

Слідує також відмітити, що в працях [25,26,27] основна увага 

приділяється проблемі виявлення інформаційного пакету, а алгоритм оцінки 

несучої частоти фазомодульованого сигналу описані недостатньо повно. 

Когерентність обробки сигналу в демодуляторі обумовлює надзвичайно 

жорсткі вимоги до точності оцінки фази несучого коливання в відповідній 

петлі демодулятора з фазово–автоматичним підстроюванням частоти (ФАПЧ 

демодулятор) [2,3]. 

Через це смуга  петлі ВС  зазвичай не повинна перевищувати тисячних 

долів тактової частоти сигналу, що приймається – близько 10–3  1/ Т [3]. 

Значення ВС , як правило, вибирають із міркувань компромісу між 

рівнем енергетичних втрат демодулятора в заданому діапазоні відношення 

сигнал/шум на біт інформації і часом входження в синхронізм петлі фазової 

синхронізації. Чим менше ВС , тим менше рівень енергетичних втрат 

демодулятора, тим довше входження в синхронізм. Величина смуги петлі 

вибирається так, щоб додаткові енергетичні втрати демодулятора не 

перевищували 0.1 Дб. Виходячи з цих міркувань, величина петлі вибирається 
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зазвичай в значеннях  Т
*ВС

1103
3 . А для надійного входження системи 

авто підстроювання в синхронізм величина дисперсії оцінки несучої частоти 

ФМ сигналу  
2
С  не повинна перевищувати ВС

2 . Тобто величина 
2
С

 не 

повинна  бути більшою чим 10–5 х1/Т2 [20].  

В подальшому приймемо, що для дисперсії оцінки несучої частоти ФМ 

сигналу при малих співвідношеннях сигнал/шум на біт інформації (від 0 до 

12 Дб) повинна виконуватись наступна вимога [8,12,13]: 

 

10*5
622 

TC .                                            (1.1) 

 

З врахуванням того, що оцінка частоти несучого коливання в 

безперервному режимі і пакетному режимі здійснюється принципово різними 

способами, представляється доцільним проводити розгляд методів 

оцінювання в безперервному і пакетному режимах окремо. 

Відомо, що супутникові системи передачі інформації працюють в тому 

числі і в режимах з випадковим доступом пакетів сигналів  [1,2,25]. 

Тобто для них є актуальним синхронізація когерентних фазових 

демодуляторів, що працюють в пакетному режимі. 

Методи синхронізації для цього випадку, що описані в деяких роботах, 

призначені для демодуляторів систем зв’язку, що працюють з тимчасовим 

розподілом каналів. Основним недоліком вказаних робіт є те, що 

розглядаються відносно невеликі по відношенню до смуги сигналу, що 

передається зміщення несучого коливання, в той час як в реальних сучасних 

системах зв’язку ці зміщення можуть бути співвідносні  з тактовою частотою 

сигналу, що приймається [1,2,28,29]. 

Для синхронізації когерентних фазових демодуляторів, що працюють в 

пакетному режимі приймемо, що для синхронізації пакетного демодулятора 

по несучій частоті на початок преамбули передається відрізок гармонічного 

сигналу. 
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Комплексну огинаючу сигналу, що приймається можна подати, як 

[7,8,]:  

 

   te
j

tz 













2
,                                         (1.2) 

 

де   – зміщення несучої частоти відносно номінального значення; 

 tw  – комплексний аддитивной гаусівський шум. 

 

Відмітимо, що когерентний прийом дає перевагу по завадозахищеності 

до 1 дБ для односторонньої фазово–різносної модуляції при використанні в 

сучасних системах супутникового зв’язку багатократної модуляції, коли 

кількість позицій сигналу досягає 512 варіантів сигналу, то виграш  може 

скласти 5 – 7 дБ.  

Таким чином, перспективним є врахування для даного випадку 

когерентних методів прийому. 

Завдання оцінки несучої частоти сигналу, що приймається зводиться до 

задачі оцінки частоти максимуму в спектрі фрагменту синусоїдального 

сигналу на фоні аддитивного гаусівського шуму, що випливає з (1.2).  

В даний час відомо достатньо багато методів оцінки частоти синусоїди. 

Достатньо показовою  є робота [30]. 

Відомо, що найменша дисперсія оцінки визначається кордоном 

Крамера–Рао [12,13,19,29]. Представляється, що зі всього різноманіття 

методів оцінки частоти слід вибирати такі, які забезпечують дисперсію 

оцінки, що співпадає з мінімально граничною дисперсією оцінки (МГД–

оцінкою) чи близькою до неї. 

Аналіз ефективних оцінок, що забезпечуються різними методами 

оцінювання частоти синусоїдального сигналу на фоні адитивного білого 

шуму забезпечує дисперсію оцінки, асимпатично співпадаючої з кордоном 

Крамера–Рао з ростом співвідношення сигнал/шум.  
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Оцінка по максимальній подібності (МП – оцінка) частоти 

синусоїдального сигналу визначається виразом [12,23,29]: 

 

   


 Imaxarg ,                                             (1.3) 

 

де    
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
n

n
n e

tj
tzI
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

2
*  

Tnt sn  ; 

Nn ...,2,1 ; 

t S
 – період слідування підрахунку комплексної згинаючої сигналу, що 

приймається; 

NT S
 – інтервал спостереження. 

 

Фактично  I  це модуль перетворення Фур’є сигналу, що проймається 

на інтервалі спостереження. 

Величину  I  називають періодограммою сигналу, що приймається.  

Таким чином, находження МП – оцінки частоти синусоїдального 

сигналу зводиться до знаходження максимуму функції  I  в діапазоні 

частотної невизначеності сигналу, що приймається. Враховуючи, що 

супутниковий сигнал зв’язку характеризується значною частотною 

невизначеністю, безпосереднє знаходження максимуму з виразу (1.3) вимагає 

значних обчислювальних задач. 

Через це представляється доцільним проаналізувати проблеми 

реалізації «швидких» методів пошуку розглянутого максимуму. 

В даний час найбільш широко застосовують два підходи до 

знаходження максимуму періодограмми сигналу.  

Перший підхід заснований на використанні методів авто кореляційного 

аналізу, другий – на використанні алгоритмів дискретного перетворення 

Фур’є. 
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Перевага першого підходу складається в відносно прості процедурі 

обчислення. Однак, при малих відношеннях сигнал/шум більш ефективним є 

методи, побудовані на основі дискретного перетворення Фур’є. 

Процедура знаходження максимуму періодограмми на основі 

дискретного перетворення Фур’є включає в себе [12,29,30,31]: 

1. Обрахування швидкого перетворення Фур’є (ШПФ) N f
 і 

знаходження максимуму: 
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2. Знаходження максимуму  I , найближчого до km f
, визначення   

такого, що  

 

   


 Imaxarg . 

 

Визначена вище процедура фактично є двоетапною. 

Процедуру першого етапу зазвичай приймають як процедуру грубої 

оцінки. Її точність обмежена ШПФ [12, 31].  

Для реалізації другого етапу можна використати ряд методів, які 

визначаються як методи інтерполяції розрахунків перетворення Фур’є 

сигналу, що приймається. Ці методи характеризуються достатньою 

обчислювальною простотою. Однак дисперсія оцінки частоти, яку 

забезпечують методи інтерполяції при малих співвідношеннях сигнал/шум 

програє кордону Крамер–Рао. 
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Тому для реалізації алгоритму оцінки з найбільшою ефективністю в 

якості процедури другого етапу доцільно використовувати методи пошуку 

максимуму, які також реалізуються на основі перетворення Фур’є [31,32]. 

До загального недоліку відомих процедур оцінки, основаних на 

використанні ШПФ слід віднести те, що їх реалізація потребує первинного 

накопичення даних для наступного здійснення алгоритму обчислення. 

Це надає додаткову затримку в реалізацію процедури оцінки. 

В пакетному режимі додаткова затримка є істотним недоліком, так як 

обмежена довжина преамбули пакета накладає жорсткі обмеження на довго 

тривалість процедури обробки. Томі цікавість представляють методи оцінки, 

основані на рекурентних обчислювальних процедурах, які суміщають 

обробку і накопичення сигналу, що приймається.  

Однак дисперсія оцінок, які забезпечують вказані методи, як показано в 

[34,35]  істотно програє кордону Крамера–Рао. 

В даний час відомий ряд методів оцінки частоти синусоїдального 

сигналу, в основі якого лежать рекурентні процедури. Такі наприклад, як 

метод Писаренко, Метод MUSIK, метод авто регресії [13,20,21,24,30,34,35].  

З врахуванням супутникового каналу (велика частотна невизначеність, 

низька енергетика, наявність заважаючих дій в вигляді гаусівського шуму і 

завад типу «сусідній канал») і необхідності когерентної обробки сигналу до 

даного часу є актуальним проблема синхронізації цифрового фазового 

демодулятора [36,37,38]. 

При реалізації процедур синхронізації в супутниковому каналі 

визначальне значення миє синхронізація несучій частоті. При цьому завдання 

розробки алгоритму оцінки несучої частоти ФМ сигналу в когерентних 

демодуляторах сучасних систем супутникового  зв’язку має велике значення. 

Завдання дослідження має на суті розробку алгоритму оцінки, що 

враховують властивості супутникового каналу зв’язку, і проведення за 

допомогою нього дослідження ефективність запропонованих рішень. 

Таким чином, в якості основних напрямків роботи по створенню 

алгоритму оцінки несучої частоти можна сформулювати наступні: 
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1. Розробити алгоритм оцінки несучої частоти ФМ сигналу для 

когерентних демодуляторів супутникових систем зв’язку, який би забезпечив 

оптимальну чи близьку до оптимальної оцінку. 

Для цього необхідно: 

– визначити потенційні кордони дисперсій одержаних оцінок; 

– розробити алгоритм оцінки несучої частот ФМ сигналу, що враховує 

специфіку супутникового каналу зв'язку; 

– розробити реалізаційні процедури оцінювання на базі ШПФ, при 

цьому для пакетного демодулятора запропонувати таку процедуру 

оцінювання несучої частоти сигналу, що приймається, яка б забезпечувала, з 

одного боку простоту апаратної реалізації, а з другого боку – оптимальну 

асимптотичну оцінку. 

2. Дослідити ефективність оцінок, одержуваних при використанні 

запропонованих процедур оцінювання несучої частоти ФМ сигналу, методом 

комп’ютерного моделювання. 

Для цього необхідно: 

– розробити імітаційні моделі сигналів і перешкод, що враховує 

специфіку супутникового каналу зв'язку, включаючи наявність «сусідніх 

каналів»; 

– побудувати залежності одержуваних дисперсій оцінок від відносини 

сигнал/шум на біт інформації і зіставити отримані дисперсії з потенційними 

кордонами; 

– в процесі моделювання визначити мінімально необхідну довжину 

інтервалу спостереження, яка б забезпечила необхідну ефективність 

оцінювання (виконання умови (1.1)) в діапазоні відношення сигнал/шум на 

біт інформації (від 0 до 12 дБ). 

3. Показати реалізованість запропонованих алгоритмів і їх ефективність 

в діючих  ССЗ. 

Для цього необхідно: 

– показати апаратну реалізацію розроблених процедур оцінювання 

несучої частоти ФМ сигналу на базі сучасних цифрових сигнальних 



 44 

процесорів і тим самим показати реалізуємість розроблених процедур в 

реальному масштабі часу; 

– провести стендові випробування запропонованих алгоритмів 

оцінювання; 

– провести натурні випробування апаратури, що використовує 

запропоновані алгоритми оцінювання несучої частоти Ф М сигналу, в діючій 

системі супутникового зв'язку. 

 

1.2 Аналіз систем відновлення несучої частоти при когерентному 

прийомі дискретних сигналів 

 

В сучасних ефективних системах передачі дискретних сигналів 

використовуються наступні основні методи модуляції [1,2,11, 22]: 

- бінарна фазова модуляція (ФМ) (ФМ-2, PSK – phase shift keying) 

застосовується в системах, де до частотної ефективності не висуваються 

особливі вимоги; 

- багато позиційна ФМ (multilevel PSK), яка дозволяє підвищити 

частотну ефективність. Найширше використовується чотирьох позиційна ФМ 

(ФМ-4), яка забезпечує одночасно високу завадостійкість і добре 

використання смуги частот каналу. Формування сигналів ФМ-4 здійснюється 

зазвичай в двох квадратурних каналах модуляції (QPSK – quadrature phase 

shift keying). Також застосовуються системи, що працюють з 8-ми та 16 – ти 

позиційними сигналами ФМ, які дозволяють  підвищити питому швидкість 

передачі сигналів при понижені завадостійкості; 

- зміщена ФМ-4 (ЗФМ, offset QPSK); різновид ФМ, при формуванні 

якої послідовності в квадратурних каналах модуляції зміщені в часі на 

половину тривалості символу. При цьому, в результуючому сигналі відсутні 

скачки фазі на 1800 , що зменшує глибину амплітудної модуляції при 

проходженні сигналу через вузькосмугові фільтри демодулятора і знижує 

вплив нелінійного тракту на завадостійкість; 
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- частотна модуляція з мінімальним частотним зсувом (MMЗ, MSK – 

minimum shift keying), яка характеризується лінійними зсувами фази. На 

відміну від ЗФМ, при MMЗ скачки фази не спостерігаються. Відсутність 

розривів фази забезпечує компактний спектр сигналу; 

- амплітудно-фазова модуляція (АФМ, MAPSK – multiple amplitude and 

phase shift keying), що застосовується в системах з високою питомою 

швидкістю передачі. В порівнянні з багато позиційними ФМ сигнали АФМ 

забезпечують більш високу завадостійкість, але вони більше схильні до 

впливу нелінійних спотворень в каналі.  Практичне застосування знайшли 

ансамблі сигналів 16-ти позиційної АФМ, побудована на основі квадратної 

сітки. Такий ансамбль легко формується ваговим складенням сигналів ФМ-4 

в двох каналах В цьому випадку можливе застосування зміщеної модуляції 

(offset APSK) і модуляції мінімального зсуву (multi-amplitude MSK). 

Синхронний з несучою частотою сигнал, необхідний для когерентної 

демодуляції, можна передавати по окремому каналу. Однак, з метою більш 

ефективного використання потужності і смуги частот в багатьох системах 

виділення опорного коливання здійснюється безпосередньо з сигналу, що 

приймається. Але, як правило, його спектр не містить на частоті несучого 

коливання дискретної компоненти і завдання полягає в відновленні несучої 

частоти (ВНЧ). Виділити несучу частоту можливо нелінійним перетворенням 

(згорткою) сигналу. В подальшому проводиться фільтрація сигналу 

системою фазового автопідстроювання частоти (ФАПЧ) чи іншим методом. 

Основні відомості щодо теорії систем синхронізації опубліковані в 

монографіях та працях [40-45]. В [46-48] розглянуті аналогові і цифрові 

системи а також приклади побудови пристроїв ВНЧ  в супутникових та 

інших системах зв’язку. Однак, значна частина питань, що досліджувались в 

останній час, публікується лише в журнальних працях і тезах виступів на 

конференціях.  

Подальший огляд містить систематизований опис і аналіз систем ВНЧ, 

що застосовуються в когерентних демодуляторах дискретних сигналів. 
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1.2.1 Методи відновлення несучої частоти  

 

Найбільш загальним підходом, який дозволяє синтезувати пристрої 

ВНЧ, є використання  критерію максимальної подібності (МП) [32,49,50]. 

Відновлення несучого коливання можна розглядати як завдання 

оптимального оцінювання фази сигналу при впливі перешкоди  tn  на 

інтервалі тривалості символу T [50]:: 

 

     tntcosAt
iix  0

2                                      (1.4) 

 

Фаза сигналу i
 в процесі модуляції приймає рівноймовірно одне з 

можливих значень  12102  M,...,,,i
M

i
i

,   – початкова фаза, яка підлягає 

оцінці, M  – число позицій сигналу. Максимально правдоподібна оцінка   

формується з врахуванням M  можливих гіпотез про надіслані сигнали  txi
. 

Така оцінка повинна забезпечити максимум виразу [49,50]: 
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При умові, що  tn  – білий гаусівський шум з односторонньою 

спектральною щільністю N 0
. Тут  ̂a  і  ̂b  – сигнали на входах когерентних 

узгоджених фільтрів УФ1 та УФ2 (Рис.1.3) [49,50]: 

 

     dtˆtcosAtxˆa

T
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2  

     dtˆtsinAtxˆb

T

  0
0

2                                         (1.6) 

 

Для сигналу ФМ-4 [49,50]: 
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із рівняння знаходження оцінки буде мати вигляд: 
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Схема пристрою, що формує оцінку фази ̂  в відповідності до цього 

виразу, подана на Рис.1.2 [45].  

Значення  ̂a  і  ̂b  формуються узгодженими фільтрами СФ1 та СФ2 . 

В подальшому, в відповідності з алгоритмом (1.8) сигнали перемножаться і 

через інерційний фільтр петлі (ФП) подадуться на вхід генератора, що 

підстроюється (ПГ). В випадку бінарної ФМ в виразах (1.7) та (5)  ̂a  = 0. 

При цьому один з каналів схеми (Рис.1.2)  відключається. Аналогічно можна 

отримати схеми для систем з багато позиційною ФМ. Необхідно відмітити 

[42,49,50], що дані системи будуть оптимальні і по критерію мінімуму 

дисперсії фази виділеної несучої частоти. 
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Рис.1.2 Оптимальна схема відновлення несучої частоти ФМ сигналу 
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Наявність нелінійного перетворення типу гіперболічного тангенса 

затрудняє реалізацію оптимальних пристроїв. Здійснивши розклад 

експоненти в виразі (1.5) в статечний ряд, рівняння для оцінки фази можна 

привести до виду [49,50]: 
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де k  – непарні; 

C
k
M

 – біноміальний коефіцієнт. 

 

Очевидно, що системи, побудовані відповідно виразу (1.9) 

асимптотатично оптимальні при 0q  ( q  – співвідношення сигнал/шум), 

оскільки при розкладі експоненти обмежуються першими членами ряду. 

Зокрема, при M  = 4, отримаємо: 

 

        0
33





ˆˆaˆbˆ

ˆ

ˆ

ba                                       (1.10) 

 

Структурна схема, що реалізує рівняння (1.10), повинна будуватися при 

умові квазіоптимальності при малому співвідношенні сигнал/шум. Відомі 

пристрої з кращими характеристиками при кінцевій величині q . Один з 

методів покращання завадостійкості полягає в використанні правила [51, 52]: 
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де   ̂,tS i  – сигнал, що передається. 
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Відповідно (1.11) на першому етапі визначається найбільш 

правдоподібний інформаційний символ а потім уточнюється оцінка фази 

несучого коливання. Якщо i
 – фаза сигналу, що максимізує вираз (1.11) і 

відношення сигнал/шум велике, то  
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Схема пристрою, що реалізує рівняння (1.12), повинна включати 

генератор, що підстроюється, фазовий модулятор та вирішуючий пристрій. 

Коливання генератора, що підстроюється (ПГ) модулюється в фазовому 

модуляторі (ФМ) рішенням про символ,  що передається та отриманий з 

виходу вирішаючого пристрою (РУ) 

В подальшому проводиться порівняння фаз вихідного сигналу ФМ з 

затриманим по часу обробки в РУ вхідним сигналом і підлаштуванням фази 

ПГ сигналом фазової помилки. 

Недоліком даного методу є необхідність затримки сигналу, однак, 

якщо в якості оцінки символу, що приймається використовувати тільки знак 

сигналу на виході перемножника, то затримку можна не вводити. При цьому 

можемо отримати відому систему з регенерацією сигналу. Очевидно, що 

модифікований таким чином пристрій ВНЧ буде мати гірші характеристики. 

Оцінки ступені погіршення буде дана нижче. 

Нелінійність, що міститься в пристрої оптимального оцінювача при 

великих значеннях аргументів, можна апроксимувати знаковою функцією 

xx signth  . А при малих – першими членами розкладу функції xth  в ряд. Якщо 

для системи з бінарною ФМ достатньо першого члена ряду xx signth  , то для 

системи з ФМ-4 необхідно враховувати другий член ряду 
3

3xxxth  . В 

іншому випадку, сигнал неузгодженості фаз буде рівний нулю при любій 

фазовій помилці. Очевидно, що така апроксимація забезпечить 
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характеристики, близькі до оптимальних для крайніх випадків 0q  та q . 

По всьому діапазону змін відношення сигнал/шум найкращим приближенням 

до не лінійності  *th  являється амплітудна характеристика підсилювача з 

м’яким режимом обмеження [22,52], що забезпечує показники, близькі до 

оптимальних. 

Ряд способів ВНЧ, що знайшли практичне використання, заснований 

безпосередньо на нелінійному перетворенні ФМ сигналу. Одним з перших 

був спосіб перемноження частоти, яким може бути реалізований шляхом 

зведення сигналу, що приймається в M -ту ступінь. Складова спектру сигналу 

на виході нелінійності з частотою fM
0
 ( f 0

 – частота несучого коливання) 

виділяється вузькосмуговим фільтром з смугою B2
. Крім того, в спектрі 

присутні продукти биття сигналу з складовими шум. Обумовленим ними 

зменшення відношення сигнал/шум для сигналу ФМ-4 можна апроксимувати 

виразом [54]. 
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де 
BN

P
h N

10

2
1
  співвідношення сигнал/шум на вході нелінійного 

пристрою зведення в ступінь; 

P N  – потужність не модульованої несучої частоти ФМ сигналу, B1
 – 

смуга фільтру ПФ1 . Втрати, що визначаються коефіцієнтом ИП
 

непереборні, але можуть бути знижені оптимізацією смуги B1 , величина якої 

залежить від форми ФМ сигналу, що передається. Окрім шумів в смузі 

пропускання фільтру ПФ2 можуть знаходитись складові, що обумовлені 

модуляцією. Однак в [55,56] визначено, що мінімум спектру цих складових 

розташований на частоті f
0

4  а максимум – при розкладі від центральної 

частоти, приблизно рівної швидкості маніпулювання. Відношення 
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сигнал/шум після фільтрації вузькосмуговим фільтром визначається виразом 

[54]: 
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ИП
20

2
2
                                               (1.14) 

 

Розрахунки та результати моделювання приведені в [10]. 

З збільшенням числа фаз сигналу M  відповідно збільшується порядок 

нелінійності, що використовується для ВНЧ. Росте і інтенсивність складових 

шуму, а відношення сигнал/шум на виході нелінійності падає. Також 

підвищується відносна доля флуктуацій фази відновленої несучої частоти., 

що обумовлена модуляцією інформаційним сигналом. 

Подана вище апроксимація нелінійності  *th  для низьких відношень 

сигнал/шум реалізується в звичайній схемі Костаса, вперше запропонованої 

для синхронного прийому АМ сигналу [40,48,57]. Її  відмінність від 

конфігурації пристрою ВНЧ, приведеного на Рис.1.2 полягає в заміні 

узгоджених фільтрів в каналах на фільтри низьких частот (НЧ). Для схеми с 

багатократною ФМ схема Костаса є простим узагальненим випадком M  = 2. 

Аналіз пристроїв такого типу [38, 51, 58-61] показує, що, якщо передаточні 

функції низькочастотного еквіваленту фільтру, що передує помножувачу 

частоти і ФНЧ в каналах співпадають, то схема Костаса і схема з зведенням 

сигналу в ступінь описуються однаковими інтегро диференціальними 

рівняннями і мають одинакові характеристики. Умови вибору між цими 

пристроями обумовлюються практичными міркуваннями. На високій частоті 

унеможливлене M  кратне помноження  частоти, тоді, як в схемі Костаса 

формування сигналу фазової помилки для керування ПГ здійснюється в смузі 

модулюючих частот. Однак, наявність перемножувала в петлі Костаса, що 

працює в режимі помноження сигналів з постійними складовими є складною 

перешкодою при реалізації таких схем. Одне з рішень цієї проблеми, 

можливе при включенні в синфазний канал для (ФМ-2)  жорсткого 
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обмеження з нульовим порогом і малим дрейфом кута. В системі з ФМ-4 

обмежувачі повинні бути включені в кожний з квадратурних каналів. Сигнал 

помилки тут утворюється згідно алгоритму [51,52]. 
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Очевидно, що, якщо на враховувати відсутність узгоджених фільтрів, 

оцінка фази несучого коливання, отримана в даних системах, буде 

оптимальною по критерію МП при великих співвідношеннях сигнал/шум [49, 

51]. Реалізована в відповідності з виразом (1.15) система ВНЧ описана в 

[40,41]. В [40] розглянуто використання аналогічних схем в системах ФМ-8. 

поруч з звичайною схемою подана її модифікація, в якій частина операцій 

над сигналом здійснюється в цифровому вигляді. В поданій в [62] схемі для 

формування сигналу фазової помилки використовуються сигнали з виходів 

рішаючи пристроїв, які одночасно визначають знаки символів, що 

передаються. Якщо врахувати, що на виході обмежувача також визначаються 

знаки символу, то очевидна аналогія зі схемою, побудованою згідно 

алгоритму (1.12). Крім того, в [62] показано, що характеристики системи з 

використанням рішень про сигнали, що передаються ідентичні 

характеристикам схеми з регенерацією фази. Данні виводи справедливі 

тільки в випадку однакових характеристик низькочастотних еквівалентів 

фільтрів, які здійснюють основну фільтрацію сигналу, що приймається. 

Аналіз схем системи ВНЧ з регенерацією сигналу показує що оцінка 

символів, які передаються використовуються в схемах ВНЧ для формування 

копій сигналів. Вказані копії приймаються на частоті опорного генератора і 

потім порівнюються з вхідним сигналом для визначення різності фаз 

несучого і опорного коливання. З цією ж метою можливе інше застосування 

оцінок – для знаття модуляції сигналу, що приймається [38, 51, 54, 58]. Для 
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чого вхідний ФМ сигнал модулюється інформаційним сигналом з виходів 

рішаючи пристроїв з взятими зворотними знаками (схеми з ремодуляцією чи 

з реверсною модуляцією). Теоретично, в ідеальних умовах системи з 

регенерацією сигналу і ремодуляцією мають однакові характеристики 

[54,58]. Вибір схеми диктується умовами роботи. 

В реальних системах зв’язку на вхід ремодулятора подається 

фільтрований ФМ сигнал. Обмеження смуги приводить до плавних змін 

фази, порівняння яких з стрибкоподібними змінами рішень про символи, що 

передаються дає більшу фазову помилку. Цей недолік також має місце в 

системах з регенерацією, оскільки зміни фази регенерованого сигналу також 

стрибкоподібні. Для зменшення впливу подібних помилок фільтр повинен 

бути достатньо широкосмуговим, що знову приводить до збільшення 

дисперсії фази опорного коливання за рахунок зростання рівня шуму в 

системі ВНЧ. Однак в системі з регенерацією фазову помилку можна 

зменшити не розширюючи смугу прийомного фільтру якщо в ланцюгу 

відновленого сигналу встановити фільтр з характеристикою, що повторює 

характеристику вхідного фільтра [54, 63]. Закони зміни фаз порівнюваних 

вхідного і регенерованого сигналів при цьому будуть однакові. В 

високошвидкісних системах зв’язку на точність реалізації алгоритмів 

регенерації і ремодуляції сигналів чинять вплив невідворотні затримки 

сигналів  в елементах схем. Від цих недоліків вільна система з взведенням в 

ступінь, якщо цю операцію здійснювати по відео частоті [54,58]. 

Фільтрація несучої частоти, виділеної одним з розглянутих вище 

методів, можна проводити не тільки за допомогою системи ФАПЧ, але і 

звичайним вузькосмуговим фільтром [64,65] та іншими. Однак через 

подавлення сигналу шумами і наявності спектральних складових, 

обумовлених маніпуляцією фази сигналу, до вибірковості таких фільтрів 

пред’являють жорсткі вимоги. Це приводить до великої крутизни фазових 

характеристик, такої що незначні відхилення частоти несучого коливання від 

номінального значення викликають великі відхилення фази. Це являється 
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причиною пониження рівня продетектованого сигналу і появи квадратури 

перешкод. Застосування ФАПЧ, як стежучого фільтру дозволяє зменшити 

фазову помилку, але й може привести до хибних захватів, а при звуженні 

смуги і до збільшення часту входження в синхронізм. Визначальну перевагу 

по швидкості входження в синхронізм має схема ВНЧ з регенерацією сигналу 

і їй подібні, оскільки крутизна узагальненої фазової характеристики  g , що 

відповідає нестійкій точці, в них значно більше. Для стійкої точки ділянки 

кривої  g  для всіх систем ВНЧ приблизно однакові. 

При розробці систем ВНЧ з використанням ФАПЧ проектувальники 

часто стикаються з протиріччям між фільтруючою властивістю системи і 

можливістю роботи при великих нестабільностях несучої частоти сигналу і 

генератора, що підлаштовується. Одним з способів рішення цієї проблеми є 

використання вузькосмугової схеми ФАПЧ з примусовим введенням її в 

синхронізм за допомогою сигналу, який забезпечується генератором 

розгортки чи іншим методом. Можливе також застосування багато петельних 

систем ФАПЧ.  

Система фазової автопідстройки, що використовується для фільтрації 

несучої частоти в принципі є нелінійною, тому потребує при аналізі 

застосування нелінійної теорії синхронізації. Однак, виходячи з потреб, що 

висуваються до систем ВНЧ – забезпечення малої фазової помилки, 

справедливе приближення sin , яке дозволяє описати схему ФАПЧ 

лінійним рівнянням. Лінійна модель системи достатньо повно розглянута в 

[51, 52] і інших. На її основі можна визначити деякі якісні показники систем 

ВНЧ. Прийнявши до уваги, що фазова помилка обумовлена флуктуаційною 

перешкодою, а дисперсія фази, що характеризує фазовий джиттер виділеного 

опорного коливання, визначається виразом: 

 

hL
2

2 1
                                                 (1.15) 
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де hL
2  – відношення потужності сигналу до потужності шуму в смузі 

ФАПЧ.  

Так, відповідно [55,66,67], в системах з ФМ-2 при великому рівні шуму 

програш по величині дисперсії по відношенню до оптимального пристрою 

оцінки фази, виконаному відповідно виразу (1.10), складає: для систем, що 

використовують алгоритм оцінки (1.12), – 2 дБ; з регенерацією фази сигналу 

– 5,6 дБ; для схеми Костаса з фільтрами, що забезпечують мінімум дисперсії 

фази, – 1,8 бдБ, для схеми Костаса з фільтрами з прямокутною 

характеристикою – 3 дБ. З приведених в [65,66,67] результатів видно, що 

модуляція вхідного сигналу сприяє збільшенню дисперсії фази. Так в 

системах ФМ-2 фіксоване значення дисперсії фази 010
2

,  забезпечується 

при відношенні сигнал/шум для оптимальної по критерію (1.8) системи ВНЧ 

на 1 дБ; в системі, побудованій по критерію (1.12), на 1.4 дб; в схемах 

Костаса і з возведенням сигналу в ступінь, на 2 дБ більше в порівнянні з 

випадком виділення не модульованої несучої частоти. 

 

 

1.2.2 Завадостійкість систем виділення несучої частоти 

 

Основним критерієм якості роботи систем передачі дискретних 

повідомлень є ймовірність помилки. При її розрахунку з врахуванням 

неідеальності сформованого опорного коливання визначають умовну 

ймовірність помилки  P0  при фіксованому значені фазової помилки    і 

потім усереднюють її по можливим значенням фаз, тобто ймовірність 

помилки [49,62,66,67,68]: 

 

   






2

1

00
dWPP                                           (1. 17) 
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де 
1
 та 

2
 – кутові координати області правильного прийому сигналу 

 W  – щільність ймовірності фазової помилки. Найбільш просто умовна 

ймовірність  P0
 знаходиться для сигналів з прямокутною конфігурацією 

областей. Наприклад, для АФМ при розташуванні сигнальних точок в вузлах 

квадратної сітки [54,66,69]. 

 

     
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P

1111

4
1

4
220

               (1.18) 

 

де 


h  – відношення сигнал/шум; 
2  – дисперсія шуму;   – половина 

відстані між найближчими сигналами ансамблю; 

    kM;K,...,,j,i,K,...,,l,k
2

131120   
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 2
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Для системи з зміщеною АФМ вираз для  P0
 подано в [69]. При 

розрахунку завадостійкості при багатопозиційній ФМ умовну ймовірність 

помилки зручніше знаходити, використовуючи представлення областей 

сигналів в полярних координатах [49,69]. 

 

        
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             (1.19) 

 

де  
N

Eq
0

  

 

Щільність ймовірності фазової помилки  W  залежить від типу системи 

фільтрації несучої частоти і відношення сигнал/шум на її вході, яке, в свою 
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чергу, визначається способом звірки ФМ сигналу. Якщо смуга на вході 

системи ВНЧ більш ширша смуги схеми фільтрації, то  W  можна визначити 

на основі рішення рівняння Фоккера-Планка. В аналітичному вигляді 

щільність розподілу фазової помилки можна отримати лише для деяких 

пристроїв ВНЧ, що використовують схеми ФАПЧ першого і другого 

порядку. Так, для систем з багато позиційної ФМ, що використовують для 

згортки сигналу нелінійну операцію взведення в ступінь чи петлю Костаса, в 

[47,48] подано  в загальному вигляді вираз для розподілу  W . При 

застосуванні для відновлення несучої частоти рішень щодо символу, що 

передається через корильованості шумових складових на виходах рішаючих 

пристроїв обмежуються тільки виводом інтегродиференціального рівняння. 

Для сигналів прямокутної сітки, АФМ і, особливо для ФМ-4 шуми не 

корельовано і щільність ймовірності можна визначити через інтеграл [69, 70] 

(ФАПЧ першого порядку) 
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expCW                                      (1.20) 

 

де C  – нормовочний коефіцієнт;   – відношення сигнал/шум в системі 

ВНЧ;  xg  та  xh  – узагальнені фазова та шумова характеристики системи 

відповідно. Аналогічні результати для системи з регенерацією сигналу 

приведені в [40,41,71,72,75]. Можна використовувати приближений опис 

розподілу фазової помилки [55,73]. Вид апроксимації визначається 

потрібною точністю і умовами роботи. 

В більшості робіт аналізується система ВНЧ в каналах з сигналами 

однократної та двократної ФМ і перешкодою типу білого шуму. Наприклад, в 

[54,63,67,74] розглядається система з ФМ-4, що використовує для виділення 

несучої частоти операцію взведення сигналу в четверту ступінь. З метою 

полегшення аналізу її перешкодостійкості приймається, що вхідний фільтр 

має прямокутну характеристику та достатньо широку смугу, яка дозволяє не 
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приймати до уваги вплив меж символьної інтерференції. Фільтрація несучої 

частоти здійснюється системою ФАПЧ першого порядку, для якої: 

 

     


 cosexpW q
qI L

L0
2

1                                       (1.21) 

 

Де  *I 0
 – модифікована функція Бесселя нульового порядку; q

L
 – 

відношення сигнал/шум в петлі ФАПЧ, що визначається через 
N

Eq
0

  за 

допомогою коефіцієнта 
q

q
L

L
 , який враховує зміни відношення 

сигнал/шум в системі ВНЧ. При 5L
 дБ втрати за рахунок схеми 

формування опорного коливання на перевищують 0.2 дБ. Тут подані 

співвідношення між відношенням сигнал/шум на вході системи і 

параметрами системи, що забезпечують 5L
. Аналогічна система ВНЧ, що 

використовує для фільтрації вхідного сигналу фільтр Баттерворта першого 

порядку і ФАПЧ з фільтром в петлі, що має передавальну функцію: 
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розглянута в [66,67,75,76]. Розрахункові помилки, проведені для 

значень 020
2

2 .


  і 10a , 1000a , (
B

B
L

a 1 ), 10502010510 ;;;;;y  , (
T

y
BL

1 ) 

показали, що з ростом відношення сигнал/шум ймовірність помилки 

знижується. І в діапазоні від 2 до  9-11 дБ практично для всіх розрахунків має 

значення від 5х10-2 до 1х10-4. Для порівняння, розрахована залежність 

ймовірності помилки при умові ідеального відновлення опорного коливання 

в вказаних діапазонах співвідношення сигнал/шум має значення 1х10-4. 

Очевидно, що втрати, які обумовлені розширенням смуги прийомного 

фільтру, можна усунути звуженням смуги ФАПЧ. Так, при 10
3

0


P  вплив 
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шумів при збільшенні смуги фільтру Bi
 в 100 раз компенсується 

п’ятикратним звуженням смуги ФАПЧ. Порівнюючи з результатами, що 

подані в [66,75] можна показати, що при тому ж значенні 10
3

0


P  збільшення 

порядку системи ФАПЧ дозволяє працювати в каналі з рівнем шуму 

приблизно в 50 разів більшим при втратах, що не перевищують 0.2 дБ. Для 

системи з сигналом квадратної сітки з використанням для відновлення 

несучої частоти рішень про передані символи ймовірність помилки визначена 

для частого випадку 16M  [66,75]. З поданих результатів розрахунків видно, 

що при 50a  втрати в порівнянні з системою з ідеальним опорним 

коливанням незначні, а при 10a  досягають близько 0.5 дБ при 10
2

0


P . Для 

зміщеної АФМ вони практично дорівнюють нулю при 10a  і приблизно 0.6 

дБ при 5a  [66,75]. Очевидно, що застосування зміщеної АФМ дозволяє 

вдвоє розширити шумову смугу системи, тобто забезпечити кращі динамічні 

характеристики. Розглянувши ФМ-4 як окремий випадок, легко показати, що 

крім двійного розширення смуги за рахунок використання ЗФМ [67,75] 

можна розширити смугу ФАПЧ в 2.5 – 3 рази ( 10
3

0


P ) в порівнянні з 

системою, що використовує взведення сигналу в ступінь [62,66,70]. 

Щільність ймовірності фази часто важко отримати в аналітичній формі 

з врахуванням фільтрації в каналі і структури схеми ВНЧ навіть в 

найпростішому випадку ФАПЧ першого порядку. Тому в ряді випадків 

обмежуються розрахунком залежності ймовірності помилки від величини 

N
E

0

  при фіксованому значенні сигнал/шум q
L
 в петлі ФАПЧ. По 

розрахованому таким чином сімейству кривих і заданим втратам можна 

визначити необхідне значення q
L
 і, з врахуванням енергетичних 

співвідношень в каналі, параметри схеми виділення несучої частоти і ФАПЧ. 

Розрахунок певних залежностей подано в [46,55,56,66] для систем з ФМ-2, 

ФМ-4 і ЗФМ, що використовують ФАПЧ першого порядку.  
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Для системи ФМ-2 при фіксованому значенні q
L
(від 7 до 16 дБ) 

розрахунок ймовірності помилки в залежності від співвідношення 

сигнал/шум в діапазоні від 5 до 14 дБ може прийняти значення від 7х10-2 

( q
L
=7 дБ) до 1х10-5   (q

L
=16 дБ). 

Для системи ФМ-4 при фіксованому значенні q
L
(від 15 до 23 дБ) 

розрахунок ймовірності помилки в залежності від співвідношення 

сигнал/шум в діапазоні від 5 до 12 дБ може прийняти значення від 7х10-3 

( q
L
=15 дБ) до 1х10-5   (q

L
=23 дБ). 

Для системи ЗФМ при фіксованому значенні q
L
(від 15 до 27 дБ) 

розрахунок ймовірності помилки в залежності від співвідношення 

сигнал/шум в діапазоні від 5 до 10 дБ може прийняти значення від 7х10-3 

( q
L
=15 дБ) до 2х10-5   (q

L
=27 дБ). 

Для систем з ФМ-4 величина необхідного відношення сигнал/шум в 

петлі ФАПЧ збільшується, оскільки фазова помилка, крім зменшення рівня 

корисного сигналу, приводить для квадратурних переходів. Зменшення рівня 

перехідних перешкод досягається застосуванням ЗФМ і ММЗ. Для сигналів 

ММз дані ймовірності помилки, обраховані в [66,70,73] при умові точного 

формування огибаючих сигналів в демодуляторі, показали наступне. При 

фіксованому значенні q
L
(від 11 до 19 дБ) розрахунок ймовірності помилки в 

залежності від співвідношення сигнал/шум в діапазоні від 5 до 10 дБ може 

прийняти значення від 9х10-3 ( q
L
=11 дБ) до 2х10-5   (q

L
=19 дБ). 

Взаємозв’язок між відношенням сигнал/шум в петлі ФАПЧ, 

енергетичними втратами і необхідною достовірністю показали наступне.  

Для ФМ-2, ММЗ, ЗФМ та ФМ-4 розраховані для двох значень 10
5

0


P  

і 10
3

0


P  енергетичні втрати в середньому знижуються відповідно від 2.0 Дб 

до 0,05 Дб в залежності від q
L
 в діапазоні від 15 до 35 дБ. 

Залежність потрібного відношення сигнал/шум в кільці ФАПЧ 

отримані  при умові, що втрати за рахунок системи будуть 20.
L
  дБ і 
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050.
L
  дБ показали ріст від в середньому на 10 відсотків в діапазоні 

ймовірності від 1х10-3 до 1х10-5 . 

Застосування для виділення несучої частоти нелінійних операцій над 

вхідним сигналом приводить до появи на вході системи фільтрації 

додаткових перешкод типу помноження «s x h». Крім того, поява при такій 

фільтрації амплітудної модуляції зменшує рівень виділення несучої частоти. 

Ці фактори можна врахувати за допомогою коефіцієнта, який показує ступінь 

погіршення відношення сигнал/шум в схемі ФАПЧ [68,7074,76] 

 





LLL hh  ,                                                 (1.22) 

 

де 
BNh

L
L

P

0


  – відношення сигнал/шум в схемі фільтрації не 

модульованої несучої; L
 – коефіцієнт подавлення. 

Вище відмічалось, що оптимальна по критерію МП система ВНЧ при 

малих відношеннях сигнал/шум апроксимується петлею Костаса, а при 

великих – петлею Костаса з жорстким обмеженням. Обрахування для обох 

наближених втрат L
 показали, наступне [47,48,66,73].  До значення 51

2
.h   

дБ кращі показники Має петля Костаса без обмежень сигналу, при 51
2

.h   дБ 

петля з жорстким обмеженням. По відношенню до оптимальної системи 

втрати в точці 51
2

.h   дБ біля 0.5 дБ. Для систем з сигналом ФМ-4 

залежності аналогічні, однак втрати в цій же точці більше, біля 1.5 дБ [67,76]. 

В реальних схемах ВНЧ замість узгоджених фільтрів в каналах схеми 

Костаса часто застосовують фільтр Баттерворта. Природньо, що це 

приводить до погіршення характеристик системи. Результати аналізу 

[66,77.78] показують, що криві втрат, як функції відношення смуги фільтра 

до швидкості передачі T
R B

B
i

i   мають мінімум при opt
. При менших   

втрати швидко ростуть, що обумовлене спотворенням форми сигналу при 

фільтрації. При  opt
 ріст втрат визначається збільшенням рівня шуму. 
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Необхідно відмітити, що збільшення порядку фільтру не приводить до 

помітного виграшу в завадостійкості. Так, при 2
2

h  дБ втрати при 

застосуванні двохполюсного фільтра зменшаться всього на 0.51 дБ в 

порівнянні з однополюсним фільтром, а для ідеального ФНЧ на 0.66 дБ при 

opt
. Залежності opt

 від відношення сигнал/шум в каналі показали ріст 

оптимального значення смуги фільтра від енергетики каналу для всіх 

реалізацій схеми Костаса. Аналіз втрат L
 в схемі Костаса з жорстким 

обмеженням достатньо складний, тому розглядаються за звичай граничні 

випадки чи малого чи великого відношення сигнал/шум. При великих шумах 

включення обмеження приводить до збільшення втрат. Як і для системи без 

обмежень, спостерігається слабко виражений мінімум при визначеному 

значені  opt
.  

В ряді випадків для звуження області хибних захватів фільтр в 

квадратурному каналі схеми Костаса видаляють [47,48,54,66], що, природно 

збільшує втрати. Наприклад при 4
2
h  дБ вони збільшуються на 2 дБ при 

 opt
. Оптимальне значення   для такої модифікації петлі без обмежень і з 

жорсткими обмеженнями збільшується при підвищені енергетики каналу. 

Розрахунки  hf
opt

2
  проведено для двох випадків: коли вхідний потік даних  

 

   

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 kTttd d kp
 

 

Описано функцією  
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Петля без обмежень 

 



 63 

 



















випадкахіншихв,

Tt/T,

/Tt,

tp
0

21

201

2
                                    (1.24) 

 

Петля з обмеженнями. 

При виділенні несучої частоти з сигналу M – позиційної ФМ росте 

число додаткових завад, оскільки збільшення числа заважаючих складових 

S
rnM   ( r  = 1, 2,3, … , M – 1). При взведенні сигналу в M – ту ступінь втрати 

визначаються виразом [54,66]: 
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де  RM
 – кореляційна функція фільтрованого шуму. Данні розрахунку 

L
 при фільтрації сигналу одно смуговим і ідеальним фільтрами проведені  

для М =2 , М =4 і М =8 показали наступне. При великих шумах втрати різко 

збільшуються, що узгоджується з даними  перешкодостійкості.  

Як було вище сказано, обмеження спектру ФМ сигналу в каналі є 

причиною зменшення рівня сигналу на вході системи ФАПЧ. Ступінь 

придушення сигналу (в децибелах), що  визначена в [66] шляхом 

спектрального аналізу сигналу на виході схем з взведенням сигналу в ступінь 

і з ремодуляцією в припущенні, що при фільтрації огинаюча сигналу отримує 

трапецеїдальну форму, що подана в Табл.1.1   

 

Таблиця 1.1 

Методи модуляції при 

TB i , рівному 

ФМ-2 ФМ-4 

1.0 1.5 2.0 1.0 1.5 2.0 

Придушення сигналу, дБ. 

Схема з взведенням – 4.08 – 2.5 – 1.8 – 10.1 – 5.3 – 3.5 
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Схема з ремодуляцією – 2.5 – 1.58 – 1.15 – 8.5 – 4.6 – 3.25 

 

На частотах, кратних швидкості передачі, за рахунок спотвореної 

форми сигналу з’являються складові, які при певних умовах можуть 

привести до хибного синхронізму. Розрахунок значення відносних рівнів (в 

децибелах) цих складових на частотах 
Tf 1

0
  подано в Табл.1.2. Очевидні 

переваги схеми з ремодуляцією, оскільки в ній рівень несучої частоти вище і 

складові на частотах 
Tf 1

0
  слабше. Дані висновки справедливі і для систем 

с регенерацією сигналу.  

Таблиця 1.2 

Методи модуляції при 

TB i
, рівному 

ФМ-2 ФМ-4 

1.0 1.5 2.0 1.0 1.5 2.0 

Відносні рівні бокових складових, дБ. 

Схема з взведенням – 12.9 – 12.5 – 13.8 – 11.7 – 11.2 – 14.7 

Схема з ремодуляцією – 19.8 – 18.8 – 19.9 – 22.5 – 17.2 – 15.8 

 

Параметри схеми ФАПЧ залежать від амплітуди вхідного сигналу. 

Тому в каналах з великою зміною рівня сигналу чи з паразитною АМ перед 

системою ВНЧ часто включають амплітудний обмежувач. Важним 

параметром таких систем є величина D, яка показує, в скільки разів зміниться 

відношення сигналу фазової помилки помилка/шум. Результати розрахунку її 

для системи ВНЧ з взведенням сигналу в ступінь з обмеженням рівня 

вхідного сигналу  і без нього проведені  для сигналу ФМ-2 , ФМ-4  і 

немодульованої несучої частоти показали наступне. При 3
2
h  дБ 

амплітудний обмежувач погіршує характеристики завадостійкості, що 

обумовлюється ефектом подавлення сигналу шумами. Однак, при 3
2
h  дБ 

система з обмежувачем забезпечує кращі енергетичні співвідношення на 

вході схеми фільтрації. Покращання пояснюється тим, що складові 

перешкоди, синфазні з сигналом, також обмежуються так, що результуюча 

дія шуму проявляється слабкіше. 
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Основні характеристики систем ВНЧ: смуга синхронізму, час 

входження в синхронізм, відношення сигнал/шум в системі визначаються 

узагальненими фазовими і шумовими характеристиками, вид яких для деяких 

систем подано в [60,61,66,71,72] і інших. Відомо, що узагальнена фазова 

характеристика  g  визначає смугу синхронізації і час входження в нього. 

Наявність шуму зменшує її крутизну і область стійкої і нестійкої роботи 

системи [67, 68], відповідно звужуючи діапазон синхронізму і збільшуючи 

час входження в нього. Для систем з багаторівневими сигналами ( АФМ) 

[8,66] вид кривих  g  змінюється. З’являються точки стійкого синхронізму, 

що відповідають значенню фазової помилки  , при якій вектор сигналу 

переходить з однієї сигнальної області в іншу. В певних умовах це може 

привести до хибного захвату. При збільшенні рівня шумів фазова 

характеристика згладжується. Ділянка хибного синхронізму стає меншою чи 

зникає. Однак рос шумів збільшуй ймовірність зриву синхронізму. Більшість 

результатів по дослідженню зриву отримані експериментально чи 

моделюванням. Так в [60,61,66] дослідним шляхом встановлено, що зрив 

синхронізму в петлі Костаса спостерігається при 2q . Моделювання цієї ж 

схеми [61] показало, що прослизання п’яти циклів на десять біт інформації, 

що визначається  як початок зриву, спостерігається при відношенні 

сигнал/шум 9q  дБ. Використання жорсткого обмеження в синфазному 

каналі петлі Костаса покращує характеристики. При 11q  відмічалось всього 

лише чотири прослизання циклів на 800 біт. 

 

1.2.3 Реалізовані схеми виділення несучої частоти 

 

Особливості реалізації розглянутих вище методів ВНЧ розглянемо на 

типових прикладах, поданих в Табл.3 (Додаток А) [66]. Тут подані основні 

характеристики модемів з різними типами сигналів і данні про системи ВНЧ, 

що використовуються для когерентної демодуляції. В першу чергу 

розглянуто високошвидкісні системи, що забезпечують передачу 
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повідомлень з швидкостями передачі інформації в десятки і сотні Мбіт/с по 

радіорелейним, супутниковим і хвилеводним каналам зв’язку.  

При реалізації системи ВНЧ для швидкісних ліній зв’язку зазвичай 

виникає ряд проблем. З переходом до більш високочастотних діапазонів 

підвищується абсолютна нестабільність несучої частоти вхідного сигналу, в 

першу чергу нестабільність генераторів зсуву супутникових ретрансляторів. 

В [2,11,14] відмічалось, що в експериментальній супутниковій системі, що 

працює в діапазоні 30/20 ГГц нестабільність частоти може скласти 2 МГц. 

Для пониження дрейфу частоти до прийнятного рівня, близько 50 кГц 

необхідно використати додаткову автопідстройку частоти. 

В швидкісних системах вибір метода відновлення несучої частоти в 

ряді випадків обумовлюється наявністю технологічно відпрацьованих 

широкосмугових вузлів, а не перевагами, що забезпечуються конфігурацією 

схеми. Цим, ймовірно, можна пояснити більшу різноманітність варіантів 

схем ВНЧ і експериментальних результатів, що досягнутих при їх 

застосуванні. Використовуються практично всі розглянуті схеми ВНЧ: 

помноження частоти, згортка по схемі Костаса і різні її модифікації, 

ремодуляція і регенерації сигналу. Для фільтрації несучої частоти 

використовуються як активні фільтри в вигляді петлі ФАПЧ опорного 

генератора, так і пасивні смугові фільтри. 

В системах супутникового зв’язку з багато станційним доступом і 

тимчасовим розподілом каналів (TDMA) до пристроїв ВНЧ висуваються 

додаткові вимоги швидкого входження в синхронізм. Так як, при пакетній 

передачі даних частоти і фази коливань в поступаючих один за одним 

пакетах сигналів незалежні, то при приході кожного нового пакету 

відновлення несучої частоти необхідно проводити заново. При фільтрації 

несучої частоти системою ФАПЧ тривалість  захвату і тривалість 

перехідного процесу відновлення фази сигналу залежить від випадкової 

начальної фази чергового пакету сигналів. Окрім затягування перехідного 

процесу можливі випадки, коли петля ФАПЧ тривалий час може знаходитись 
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в стані нестійкої рівноваги. Тому, в таких системах використовують, як 

правило, пасивні фільтри, до вибірковості яких висуваються достатньо високі 

вимоги [22,39,55]. Компенсація відхилення несучої частоти вхідного сигналу 

відносно центральної частоти фільтру здійснюється ланкою АПЧ. 

З підвищенням швидкості передачі сигналу підвищується і проміжна 

частота демодулятора. В цих умовах ефективність помножувачів частоти 

знижується. Протее, в демодуляторах, що призначений для обробки сигналу, 

які передаються зі швидкістю 140 Мбіт/сек., використовується учетверення 

частоти на f = 140 мГц з наступною фільтрацією петлею ФАПЧ. Для 

забезпечення швидкого входження в синхронізм свіп-сигнал трикутної 

форми з періодом 2 мс в режимі захвату управляє генератором петлі. При 

цьому, смуга захвату розширюється до 1.5 МГц при дисперсії фази 1.40 в 

каналі з співвідношенням сигнал/шум 10 дБ. 

Цікавим є спосіб реалізації пристрою ВНЧ демодуляторів сигналів 

ФМ-4, що призначені для обробки на проміжній частоті 1700 МГц 

інформації, яка поступає на швидкості 806 Мбіт/с [56,60,61,66,69]. Високі 

значення несучої частоти і проміжної частоти обумовлюють необхідність 

розробки схем ВНЧ , що мало схильні до впливу значних флуктуацій 

частоти. Одна з реалізацій передбачає застосування методу регенерації 

сигналу [55,66].  

Затримка сигналу в елементах схеми при формуванні копії вхідного 

сигналу в фазовому модуляторі ФМ приводить до звуження області захвату. 

Тому в схему вводиться лінія затримки в ланцюг вхідного сигналу ЛЗ1 і лінія 

затримки ЛЗ1 , що компенсує затримку при прийнятті рішення в РУ1 і РУ2 . 

Особливістю схеми є використання смугового фільтру ПФ2 в ланцюгу 

регенерованого сигналу з характеристиками, ідентичними характеристикам 

фільтра ПФ1  на вході демодулятора. 

Значна нестабільність місцевого генератора ПГ  (1*10-3) з складу схеми 

вимагає розширення смуги захвату. Вона забезпечується схемою цифрового 

інтегратора і генератора пилки ЦІГП . З сигналів биття на вході помножувача 
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петлі формуються імпульси, що подаються на реверс ній лічильник з складу 

схеми ЦАП. Його вихідна напруга, як керуюча, забезпечує качання частоти 

генератора ПГ. В режимі синхронізму робота лічильника припиняється. 

Лічильник виконує функцію цифрового інтегратора і усуває постійну фазову 

помилку. 

Другий варіант побудови системи відновлення несучої частоти 

заснований на використанні рівняння:  

 

      
       





















22222

22222

4

1
4

sincoscossincossin

sincoscossincossin
sin

    (1.26) 

 

Структурна схема системи ВНЧ разом с допоміжними ланцюгами 

функціонує наступним чином. Вихідні сигнали фазових детекторів А і В 

поступають на схему згортки в якій замість взведення в квадрат, що 

передбачено вир. (1.26) обраховується двох напівперіодним випрямлячем В 

абсолютне значення сигналів .   

Це приводить до того, що узагальнена фазова характеристика має 

трикутну форму (вихід D схеми). Різниця сигналів 

      222222
 sincoscossincossinD  може бути використана для індикації 

синхронізму. До виходу С підключається схема тактової синхронізації. 

Джерелом статичної фазової помилки в такій схемі є неквдаратурність 

опорних сигналів і дрейф нуля. За допомогою балансних схем і простого 

регулювання повну фазову помилку можна понизити до  30 . Таке значення 

фазової помилки було встановлено експериментально при зміні температури 

навколишнього середовища від 0 до 400 . Смуга захвату 20 МГц практично не 

залежить від відношення сигнал/шум в діапазоні вище 10 дБ. Втрати через 

статичну фазову помилку при Р0 = 10-9 менше 0,3 дБ. Аналогічні схеми 

згортки сигналів по відео частоті застосовуються в демодуляторах сигналів 

ФМ-8 [66, 69].  



 69 

З збільшенням числа позицій сигналу змінюється співвідношення між 

складовими фазового джиттеру, що обумовлені флуктуаційним шумом 

каналу і модуляцією сигналу. Спектр згортки ФМ сигналу, отриманий одним 

з розглянутих способів, містить дискретну складову на частоті несучого 

коливання на фоні перешкод, що викликані шумом, модуляційними 

компонентами і Ії биттям з шумовими складовими. Аналіз та 

експериментальні дослідження показують, що при ФМ-4 основна частка 

дисперсії несучої частоти обумовлена флуктуаційним шумом. При ФМ-8 і, в 

особливості, при ФМ-16 дисперсія фазі відновленої несучої визначається в 

основному впливом модуляційної компоненти. Для зниження їх впливу в 

демодуляторі супутникової системи TDMA через ретранслятор Intelsat IV 

[1,2] використовується стропування виходу помножувача сигналом тактової 

синхронізації. Це дозволяє використовувати центральну частину символу, 

менш схильну до впливу модуляційних перешкод. Експериментально 

встановлене покращання завадозахищеності склало в цьому випадку 3 – 6 дБ. 

Слід зазначити, що з ростом сила позицій фази збільшується чутливість до 

фазових помилок відновлення несучої частоти. Як показав аналіз даних 

табл.3, для розглянутого випадку перехід до ФМ-8 (дисперсія фази 1.10, 

втрати 0.3 дБ) до ФМ-16 приводить до зростання енергетичних втрат до 0.6 

дБ при меншому значенню фазової помилки – 0.50 . Стробування сигналу в 

центрі символу можна здійснити і при згортці по відеочастоті. Такий підхід 

використано при розробці демодулятора АФМ сигналів [67].    

Розглянуті вище методи відновлення несучої частоти можуть бути 

використані для когерентної демодуляції сигналів ММС. Типова схема 

пристрою відновлення опорних коливань [60,61,71,72] містить подвоювач 

частоти, дві петлі ФАПЧ з наступним поділом на дві відфільтровані ними 

частоти. По такому принципу виконано демодулятор ММС сигналів 

експериментальної системи передачі даних через супутниковий ретранслятор 

GTS [67]. Однак така схема має ряд недоліків.  
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При тривалій передачі однозначної послідовності символів сигнал в 

каналі утримує одну з двох частот ff 
0

 чи ff 
0

 (
T

f
4

1 ), що може 

привести до втрати синхронізму в одній з петель ФАПЧ. Для вирішення 

даної проблеми постійну часу схеми ФАПЧ необхідно збільшити, що звужує 

смугу пропускання захвату. Разом з тим, синхронізуюча інформація 

міститься в сигналі ММЗ і в цьому випадку також. Виділення її можливе при 

використанні сумісної роботи систем відновлення несучої частоти і 

тактового коливання. 

На рис.1.3 показано декілька варіантів взаємодії систем ВНЧ і тактової 

синхронізації (ТС) з інформаційним трактом демодулятора, що складається з 

помножувача і вирішую чого пристрою РУ. В схемах а і б ведучою є система 

ВНЧ,  без правильної роботи якої неможливо виділення сигналів ТС. В схемі 

в попередньо визначаються кордони символу, після чого ці інформація може 

бути використана для відновлення несучої частоти.  

Слід відмітити, що в системах радіорелейного та супутникового зв’язку 

результуюча відносна нестабільність несучої частоти набагато більше 

нестабільності тактової частоти. В наслідок цього системи ТС в ряді випадків 

можна побудувати більш вузько смуговими, ніж системи ВНЧ.  При таких 

умовах мають перевагу схеми, в яких ведучою ланкою є пристрій ТС. Це 

дозволяє реалізувати алгоритм ВНЧ,  засновані на оптимальній оцінці фази 

сигналу на фоні перешкод, отриманих в припущені, що часові кордони 

сигналів відомі точно. Подібний метод ВНЧ реалізований при розробці 

модема ММС на швидкості 100 Мбіт/сек [1,2,8,67], де використовується 

генерація вхідного сигналу на основі інформації з виходу системи ТС і 

рішення про передані символи, що отримані з виходу демодулятора. 
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Техніка модуляції мінімального зсуву широко використовується при 

реалізації високошвидкісних систем. В [66] повідомляється про результати 

лабораторних випробувань модему для перспективних систем TMDA  з 

використанням ММС при швидкості 600-800 Мбіт/сек. Виміри показали, що 

відношення сигнал/шум, необхідне для забезпечення ймовірності помилки 

10-5 при застосування ММС на 1-2 дБ менше, чим при ФМ-4. 

 

1.2.3 Хибні захвати в системах відновлення несучої частоти 

 

При виконанні певних умов схема ФАПЧ системи ВНЧ входить в 

стійкий стан при частоті опорного коливання, яка відрізняється від частоти 

несучого коливання. Явище хибного захвату обумовлене двома причинами. 

Перша пов’язана з затримкою сигналу при проходженні через інформаційний 

тракт і досліджена в [66 – 68,79]. Наприклад, в схемі з регенерацією сигналу 

затримки приводить до розбіжності  кордонів символів вхідного та 

Х 
Вхід 

ВНЧ 

РУ 

ТС 

Вихід 

а) 

Х 
Вхід 

ВНЧ 

РУ 

ТС 

Вихід 

б) 

Х 
Вхід 

ВНЧ 

РУ 

ТС 

Вихід 

в) 

Рис.1.3 Варіанти побудови демодуляторів з системами відновлення 

несучої частоти  і тактової синхронізації 
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регенеруємого сигналів. За рахунок цього до напруги биття додаються 

імпульси з тривалістю, що дорівнює затримці. При виконанні умов 

   414 /kf
л

, де f
л

  зсув частоти,   - затримка сигналу, з’являється 

постійна складова, що вводить систему ФАПЧ в синхронізм при частоті 

опорного генератора, що дорівнює ff
л


0

 Подібним чином можна пояснити 

процес хибного захвату і в інших системах ВНЧ.  Іншою. Причиною є 

наявність ряду дискретних компонентів в спектрі вихідного сигналу 

пристрою виділення несучої частоти, що з’являються за рахунок спотворення 

форми сигналу, яке обумовлюється фільтрацією. В системах з бінарним ФМ 

сигналом режим хибного захвату спостерігається при зсуві опорного 

генератора відносно частоти несучого коливання, що дорівнює 2/kRf
л
   

при випадковому потоці з періодом р (R – швидкість передачі, k =0,1,2,...) 

[61,67,68,79]. В даному випадку процес хибного захвата можна пояснити на 

прикладі петлі Костаса. При передачі інформації в коливанні частоти биття 

 tuб
 на виходах каналів схеми Костаса  tes

 та  teс  з’являться скачки фазі на 

1800.  

Наявність фільтрів в схемі приводить до затягування перехідного 

процесу по фазі в наслідок чого до сигналу помилки       ttt eee sс
  

пропорційному синусу подвоєної фазової помилки   в безфільтровій системі 

добавляється імпульсний сигнал з тривалістю імпульсів, що визначається 

тривалістю перехідного процесу. Якщо частота биття  tuб
 кратна половині 

швидкості передачі, то дані імпульси розташовуються через рівні проміжки 

часу, що приводить до появи в сигналі помилки постійної складової u y
, яка є 

причиною хибного захвату, що встановлюється в околиці точки 2/  (при 

дійсному захваті 0 ). 

Потенційну можливість хибного захвату можна характеризувати 

рівнем дискретних складових спектру вхідного сигналу пристрою ВНЧ  на 

частотах захвату. Спектр цих компонентів визначається коефіцієнтом 
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перетворення Фур’є сигналу фазової помилки. Найбільша з них відповідає 

істинному синхронізму, але значення деяких компонентів хибного захвату 

незначно менше. Наприклад, для систем ВНЧ, що використовують схему 

Костаса з одно смуговим RC- фільтром, рівень найбільшої із складових 

хибного спрацювання Rf
л
   нижче лише на 5 дБ [8,60,61] при 

оптимальному (дисперсія фази мінімальна) значенні Tf
c

 = 1,4 ( f
c
 – частота 

зрізу фільтру). При збільшенні добутку  Tf
c

 рівень постійної складової, що 

відповідає дійсному захвату, підвищується. А рівні компонентів хибного 

захвату зменшуються. Найбільш значні зміни спостерігаються до Tf
c

 = 3–4.  

Розрахунки залежності величини кордону хибного захвату M Д
 від 

добутку Tf
c

 для різних видів вхідного потоку інформації  tp
1

  (1.23) 

показали, що при Tf
c

 = 3–24 M Д
 знижується від значення 16 дБ (при k =5) до 

12 Дб і в подальшому спостерігається її ріст. 

Для та  tp
2

 (1.24)  в тому ж діапазоні Tf
c

 = 1–2  спостерігається 

підвищення M Д
 від 11 дб до 14 дБ з зниженням до 13 дБ при Tf

c
 = 2 та 

повільним ростом при більших значеннях Tf
c

. 

Кордон M Д
 визначається [66,69,74] відношенням (в децибелах) 

потужностей вхідного сигналу, які  забезпечують при f
л

  = 0 на виході рівні, 

що дорівнюють рівням постійних складових при дійсному та даному 

хибному захватах: 

 

a

a
M

k
Д

lg 010                                              (1.27) 

 

Де ao – рівень постійної складової при дійсному синхронізмі, aк – те ж 

саме при к – тому хибному захваті. Величина границі дозволяє при відомому 

вхідному рівні вибрати поріг для детектора хибного захвату. Дослідження 

фільтрів біль високого порядку дає дещо кращі результати [66,80]. 
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Наприклад, для фільтрів Баттерворта другого порядку при Tf
c

=4 значення 

границь найбільш небезпечного з хибних захватів збільшується  на 2.7 та 1.4 

дБ при потоці даних, які описано виразами (1.23) та (1.24) відповідно. 

Подальше підвищення порядку фільтрів недоцільно, поскільки додатковий 

виграш при цьому незначний і, відповідно, складає для фільтра третього 

порядку 0.4 та 0.6 дБ.  

Розрахунки показують, що для вказаних фільтрів в діапазоні Tf
c

=1–3 

для k  =3 M Д
 може прийняти значення від 1 дл 16 дБ,  а з подальшим ростом 

Tf
c

 до 6 M Д
 складе 15.7 дБ.  

При використанні узгоджених фільтрів, що оптимальні по мінімуму 

ймовірність помилки, характеристики хибного захвату найгірші серед класу 

розглянутих фільтрів (табл. 1.4) [66].  

 

Таблиця 1.4. 

Порядок хибного 

захвату k  
1 2 3 4 5 

M Д
, дБ 3,9   13,5   17,9 

 

Границя найбільш небезпечної складової хибного захвату на 5.6 дБ 

нижче, чим для RС – фільтра першого порядку. Приведені результати для 

випадку, коли інформація передається сигналами, що описані виразами 

(1.23). Слід відмітити, що система з такого роду даними дає кращі показники 

в сенсі хибного спрацьовування в порівнянні з альтернативною, в якій 

вхідний потік інформації задається рівнянням (1.24). 

В системах з ФМ-4 хибний синхронізм можливий при зсуві несучої 

частоти, кратному четверті швидкості передачі інформації 4/kRf
л
  при 

випадковому потоці даних [66,80].  

Значення границь, що визначаються для даного випадку, як:   
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a

a
M

k
Д

lg 010                                               (1.28) 

 

Розрахунки для  системи ВНЧ по схемі Костаса з фільтрами Батерворта 

першого порядку оказали, що при Tf
c

=1–4 та k  =1 – 2  M Д
  буде 

підвищуватись від 5 до 8 дБ, а при k  =1 – 2   M Д
 зменшиться від 9 до 8 дБ. А 

при рості Tf
c

 вище 4 почне підвищуватися та при Tf
c

=6 M Д
 досягне 

значення 8,5 дБ. 

Застосування узгоджених фільтрів також дає гірші результати 

(табл.1.5). 

 

Таблиця 1.5. 

k  
1 2 3 4 

M Д
, дБ 2,4 7,8 23,9   

 

Як і очікувалося, системи з ФМ-4 мають гірші в порівнянні з ФМ-2 

характеристики. Частоти хибного захвату розташовані ближче до несучої 

частоти Рівень самої небезпечної складової хибного захвату вище на 4 дБ 

(для одно полюсового фільтра).  

Подані вище результати справедливі також для демодулятора, який 

використовує петлю з взведенням сигналу в ступінь при умові ідентичності 

характеристик низькочастотного еквіваленту смугового фільтру 

демодулятора фільтрам в гілках схеми Костаса. 

Враховуючи еквівалентність схеми Костаса і схеми з взведенням в 

ступінь, вплив перешкод можна аналізувати для любої з цих систем ВНЧ. В 

даному випадку також можна ввести поняття границі хибного захвату (в 

децибелах), на яку необхідно збільшити вхідне відношення сигнал/шум для 

сигналу фазової помилки при хибному захваті отримати таке ж 

співвідношення сигнал/шум, як при дійсному синхронізмі.  
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Розрахунки залежності значення границі для одно смугового  фільтру 

Батерворта и обох типів (1.23), (1.24)  потоків даних від  різних значень q , 

проведені для системи ВНЧ з сигналу ФМ-2, що вражений перешкодою типу 

білий шум, яка використовує взведення в ступінь показали, що для  tp
1

 в 

діапазоні Tf
c

=0,4–1,6 при N/NTq
0

  в діапазонах від 10 до 2 Дб  M Д
 

збільшується від 7 ( q =2) до 18 ( q =2) дБ [65,66,68]. Для  tp
2

 M Д
 приймає 

значення при тих же умовах від 1,8 ( q =2) до 8 ( q =2) дБ. Таким чином, 

помітно, що з ростом рівня шуму характеристики системи в смислі хибного 

захвату погіршуються. 

Найбільш часто практично реалізовані схеми Костаса з жорсткими 

обмеженнями сигналу в синфазному каналі (для ФМ-2) по характеристикам 

хибного захвату мають відмінність від характеристик системи з петлею 

Костаса без обмежень. Узагальнена фазова характеристика при хибному 

захваті має іншу форму. Її крутизна, що визначає рівень постійної складової 

на вході генератора, що підстроюється, системи ФАПЧ, при відсутності 

шуму не залежить від величини Tf
c

.  При впливі шуму нахил фазової 

характеристики з ростом Tf
c

 і збільшенням рівня шуму зменшується. 

Також зменшується крутизна при збільшенні Tf
c

  при дійсному захваті 

в шумах. [55,66]. Розрахунок залежності кордону захвату ( M Д
) від Tf

c
 для 

деяких значень відношення сигнал/шум для  tp
1

 показали, що в діапазоні 

Tf
c

=1–5 при q  в діапазонах від 6 до 14 Дб  значення  M Д
 збільшується від 

0,1 ( q =14) до 10 ( q =6) дБ.  Для  tp
2

 M Д
 приймає значення при тих же 

умовах від 4 ( q =14) до 11 ( q =2) дБ. 

Необхідно відмітити, що, хоча обмеження сигналу приводять до 

погіршання характеристик хибного захвату, однак на відміну від петлі 

Костаса без обмежень з ростом рівня шумів значення границь також 

збільшується. З метою покращання характеристик в [66,75] запропоновано 

усунути фільтр в квадратурному каналі. При цьому, в сигналі помилки при 



 77 

хибному захваті виникає постійна складова, що не залежить від фазової 

помилки  , яка зменшує чутливість системи до захватів. При цьому, 

зменшення чутливості тим більше, чим нижче відношення сигнал/шум. Так, 

при випадковому потоці динних типу  tp
1

 хибний захват при 2/Rf
л
  

можливий при зміщенні відношення сигнал/шум більш 20 дБ, а при Rf
л
  і 

більше взагалі неможливий. При дійсному захваті подана вище додаткова 

постійна рівна «0» тому характеристика дійсного синхронізмі не змінюється. 

В даній системі покращання характеристики хибного захвату досягається за 

рахунок збільшення фазової помилки. 

Явище хибного захвату притаманне в системах  ВНЧ, що 

використовують принцип регенерації фази вхідного сигналу. Відновлення 

сигналу в демодуляторі в таких системах можливе двома способами. 

Перший, оптимальній в сенсі мінімуму дисперсії фази, використовує 

інформацію про передану послідовність даних з виходу схеми 

післядетекторної обробки (передбачає наявність символьної синхронізації). 

Другий – по знаку напруги сигналу на виходах інформаційних фазових 

детекторів. При використанні любого з цих принципів, хибний захват 

можливий при зсуві частоти опорного генератора  Rminf
л
  де m/n 

правильний дріб [66,67]. В першої з цих систем хибний синхронізм 

обумовлюється тим, що в момент прийняття рішення про вхідний сигнал за 

рахунок зсуву частоти опорного генератора f
л

  з’явиться постійний фазовий 

зсув, що дорівнює  122  RT,
n

m
iRiT

n

m , в і – й момент прийняття рішення.  

При М – позиційній ФМ обертовий відносно вектора сигналу зі 

швидкістю  Rmin  вектор опорного коливання в момент часу kT  (k – ціле) 

виявляється на мінімальній  фазовій відстані від одного з векторів сигналу. 

Ситуація повторюється через проміжки часу, що дорівнюють періоду 

повного оберту вектора (в даному випадку через kT). Це може привести до 

того, що система може зайти в синхронізм на частоті ff
л


0

.Данні про 



 78 

відносні величини діапазонів синхронізму при лінійній (Yy) s синусоїдній 

характеристиках (YyC) фазового компаратора подано в табл.1.6 [65,67].  

Тут  уулy
/y  де ул

 – смуга утримання системи ФАПЧ при хибному 

захваті, що визначається відповідним періодом фазової характеристики; у
 – 

смуга утримання при дійсному синхронізмі. Відношення смуг захвату таке ж. 

Можна відмітити, що, на відмінність від систем ВНЧ, розглянутих 

вище, хибний захват в даній системі можливий і при відсутності спотворення 

форми сигналу при його фільтрації 

 

Таблиця 1.6 

R/f
л

  1/12 1/8 1/6 1/4 1/3 3/8 5/12 1/2 1/12 5/8 2/3 3/4 5/6 0 

y
y
 0,3 0,5 0,3 1,0 0,3 0,5 0,3 1,0 0,3 0,5 0,3 1,0 0,3 1,0 

y
yл

  0,5  0,9  0,4  0,6  0,2  0,3  1,0 

 

В системах, що використовують для регенерації ФМ сигналу сигнали з 

виходу інформаційних фазових детекторів при відсутності спотворень, 

хибний захват при зсуві частоти f
л

   неможливий, оскільки момент 

прийняття рішення довільний і не залежить від тактової частоти. В межах 

області одного з М сигналів фаза змінюється безперервно зі швидкістю 

 Rn/m2   і середнє значення сигналу неузгодженості фаз за час перебування 

вектора опорного сигналу в даній області дорівнює «0».  

При фільтрації сигналу в моменти часу, що відповідають моментам 

зміни фази, змінюється амплітуда сигналу і сигнал помилки на частоті 

ff
л


0

 *f  характеризує спотворення сигналу при фільтрації; *g   

характеризує тракт регенерованого сигналу. При розкладанні в ряд Фур’є *f  

і *g   через кратність частот тактової і зсуву опорного генератора з’являються 

складові частоти несучого сигналу, за рахунок яких утворюється постійна 

складова , яка викликає хибний захват. В кінцевому вигляді результати 
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обрахунків (Yy) були отримані в [66] для М = 4 і функціоналу *f , що має 

форму «піднятого косинусу» в припущені лінійності фазового компаратора.  

 











випадкуіншомув,

,,l,
ly

l
0

321
4

1

 

 

З розрахункових і експериментальних даних, поданих в [67] для 

системи, що працює в діапазоні 1.7 ГГц зі швидкістю передачі даних 400 і 

200 Мбіт/с (табл. 1.7), та використовує обидва принципи регенерації сигналу 

видно, що система з безпосереднім використанням виходів інформаційних 

фазових детекторів має кращі характеристики по хибному захваті.  

 

Таблиця 1.7 

R/tл  0 1/20 1/16 1/12 1/8 1,4 1,3 3,8 2,5 1,20 3,4 

y
l1

 1,0 0,04 0,07 0,13 0,3 0,83 0,04 0,18 0,04 0,56 0,17 

y
l2

 1,0 – – – 0,09 0,44 – 0,07 – 0,15 – 

 

По перше, в такій системі хибний захват спостерігається тільки при 

спотвореннях форми сигналу, по друге, діапазон хибного синхронізму в ній 

y
l2

 менше, ніж в системі, що використовує сигнали виходів схеми 

післядетекторної обробки y
l1

. Покращення характеристик також досягається 

використанням фазового компаратора з синусоїдальною характеристикою. 

Хибний захват в тій чи іншій мірі притаманний всім системам ВНЧ, 

тому важливим є питання його виявлення. Для цієї цілі можна використати 

інформацію про рівень гармонік сигналу помилки на частотах хибного 

захвату. Різниця рівня першої гармоніки в режимах вірного і хибного 

синхронізму складає 9 дБ [81] при 0  та 2/Rf
л
   . Якщо прийняти, що 

амплітуда вхідного сигналу підтримується постійною і відношення 

сигнал/шум 1q   то інформацію легко використати для виявлення хибного 
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захвату, для чого необхідно виділити першу гармоніку і порівняти її рівень з 

пороговим. На частотах 2
0

/kRf    хибні захвати виявляються аналогічно. 

Якщо використати сигнал детектора захвату, визначає мого, як різницю 

квадратів сигналів чинфазного і квадратурного каналів схеми Костаса, то в 

якості вихідної інформації при дійсність сигналів синхронізму можна 

використати різницю рівнів постійної складової цього сигналу при дійсному і 

хибному захваті, що складає 5 дБ [67,81] для найгіршого випадку (для 

  R,t fp
л


2
). Як і попередній, цей спосіб вимагає попередньої інформації про 

рівень сигналу. Необхідність в цьому відпадає, якщо використовувати той 

факт, що при дійсному захваті постійна складова сигналу детектора захвату 

приблизно на 6 дБ більше рівня першої гармоніки. При хибному захваті 

2/Rf
л
   напроти, рівень першої гармоніки вище на 6 дБ. На основі цього 

побудовано детектор хибного захвату. Його функціонування полягає в 

наступному: виділена фільтром постійна складова сигналу  і окремо виділена 

з нього спеціальним фільтром і продетектована детектором огибаючих перша 

гармоніка порівнюється в компараторі. На вході А системи з’являється 

сигнал, що несе інформацію про захват а по вхідному сигналу (вихід В з 

компаратора) приймається висновок, який був захват, дійсний чи хибний.  

Якщо використати значення рівнів постійної складової сигналу (С) 

детектора захвату і першої гармоніки сигналу помилки, то різниця  складає 

16.5 дБ. Розрахунок рівнів постійних складових і границь хибного захвату 

перевірені експериментально. Різниця не перебільшує 0.5 дБ в першому 

випадку [66,81] і 1 дБ в другому випадку [81]. 

Як слідує з виразу (1.8), строго оптимальні схеми ВНЧ надзвичайно 

складні в реалізації. Асимптотично близькі до оптимальних при малому 

відношенні сигнал/шум є схема Костаса, при великому – схема Костаса з 

жорсткими обмеженнями.  В лінійному наближені характеристика схеми 

Костаса і системи ВНЧ з взведенням сигналу в ступінь, схеми Костаса з 

жорстким обмеженням і схеми з використанням рішення про переданий 
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сигнал (регенерація, ремодуляція) еквівалентні. Деякі переваги має схема з 

регенерацією, що дозволяє при використанні в ланцюгу регенерованого 

сигналу фільтра, подібного прийнятому, зменшити рівень перешкод, що 

обумовлені модуляцією. 

В системах з ФМ-4 і відновленням несучої частоти шляхом взведення 

сигналу в ступінь, вплив модуляційних перешкод в діапазоні відношення 

сигнал/шум NE /
б 0

 =  6-12 дБ можна не враховувати. При збільшенні числа 

фаз сигналу модулююча фазова помилка росте і в каналах з ФМ-16 вона є 

основною. Одним з методів зниження рівня моделюючої помилки є 

стропування сигналу після нелінійного перетворення. В високошвидкісних 

системах доцільно використовувати схеми ВНЧ з взведенням сигналу в 

ступінь по відео частоті. В каналах з стабільною тактовою і нестабільною 

несучою частотами доцільно застосовувати алгоритм ВНЧ, що 

використовують попередній установлений синхронізм по тактам. 

Прийнятне значення енергетичних втрат 0.2 – 0.3 дБ за рахунок схем 

ВНЧ з взведенням сигналу в ступінь при прийомі сигналу ФМ-4 досягається 

при відношенні швидкості передачі сигналу до шумової смуги ФАПЧ 

T/y BL
1  порядку 10. Для  зручних в реалізації АФМ сигналів квадратної 

мережі (схема ВНЧ  з використанням рішень) з числом сигналів 16 величина  

y  повинна бути порядку 20. Застосування зміщених видів модуляції 

дозволяє вдвоє розширити смугу синхронізму, тобто покращити динамічні 

характеристики  системи. Той же ефект досягається в каналах з ФМ при 

використанні несучої частоти замість схем з зворотнім зв’язком по рішенню 

схеми з взведенням сигналу в ступінь.   

Зменшення рівня маніпуляційних перешкод можливе при розширені 

смуги вхідного сигналу. Ріст рівня шуму компенсується при цьому 

пониженням смуги системи ФАПЧ. Вимоги до систем ВНЧ залежать від виду 

сигналу в каналі. Для досягнення втрат порядку 0.3 – 0.6 дБ за рахунок 

неідеального опорного коливання необхідне відношення сигнал/шум на вході 

схеми фільтрації (ФАПЧ першого порядку) не менше 16 дБ для систем з ФМ-
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2 27 дБ, для систем з ФМ-4 23 дБ – з зміщеною ФМ, 15 дБ – з ММС (на рівні 

ймовірності помилки на вході демодулятора 10-3 ) 

Головна причина хибних захватів системи формування опорного 

коливання полягає в затримці сигналу при його фільтрації в демодуляторі. 

Оптимальні в сенсі мінімуму ймовірності помилки узгоджених фільтрів 

дають найгірші характеристики хибного захвату. Підвищення числа позицій 

фази сигналу збільшує число складових хибного захвату. З ростом рівня 

шумів ймовірність встановлення хибного синхронізму збільшується. 

Жорстке обмеження сигналу в схемі Костаса ще більше погіршує 

характеристики. Пониження рівня хибного захвату можна досягти при 

усуненні фільтру в квадратурному сигналі схеми Костаса. Але при цьому 

підвищується шумова фазова помилка. Для індикації зазвичай 

використовують різні рівні складових хибного і дійсного синхронізму. 

 

1.3 Стеження за несучою частотою системою фазової синхронізації 

когерентного демодулятора без врахування шуму 

 

Наукові дослідження проблем передачі даних, пошук шляхів і методів 

підвищення ефективності використання засобів зв'язку, є надзвичайно 

важливими для вирішення завданнями, що стоять перед сучасним системами 

зв’язку та телекомунікації. Успішне вирішення завдання подальшого 

підвищення ефективності систем зв'язку багато в чому залежить від якості 

функціонування систем і пристроїв, що входять до їх складу. У різні 

радіотехнічні пристрої техніки зв'язку, радіолокації і управління а також в 

пристрої точного магнітного запису широко впроваджені системи фазової 

синхронізації. Зокрема, в фазокогерентних системах телекомунікації і 

управління вони застосовуються для відновлення несучої і тактовою частот 

та для когерентної демодуляції аналогових і цифрових сигналів з кутовою 

модуляцією [8,40,42,43]. 
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Робота систем синхронізації характеризується впливом ряду збурень та 

шумів на їх роботу. А саме адитивного флуктуаційного шуму, збурення 

корисної кутовий модуляції (в разі фільтрації несучої частоти), стрибків фази 

і частоти та  інших [8,88–92]. 

У ряді випадків необхідно забезпечити високу точність роботи системи 

в сталому і перехідному режимах. Так, в лініях космічного зв'язку основними 

збуреннями є адитивний гауссовский шум і допплерівські зміщення частоти. 

Тому системи синхронізації, що працюють в таких умовах, повинні 

характеризуватися малою дисперсією фазової помилки і високою 

швидкодією (динамікою системи) [55,93–97 ]. 

Перешкодостійкість, точність роботи та швидкодія систем 

синхронізації, впливають на основні показники роботи фазокогерентних 

систем зв'язку. В свою чергу вказані параметри системи залежать від схеми її 

побудови [8,64,65,79,98–102].  

З точки зору простоти конструкції та можливості що до її 

удосконалення в напрямку підвищення ефективності роботи найбільш 

цікавими є замкнуті системи синхронізації (ЗCC).  

Необхідно відмітити, що динаміка системи синхронізації, як 

автоматичної системи регулювання,  безпосередньо пов’язана з рівнем її 

астатизму. Тобто підвищення рівня астатизму системи синхронізації до 

другого та вищих порядків при забезпеченні достатнього рівня  її швидкодії  

є одним з шляхів забезпечення ефективної роботи системи в цілому [84, 

94,95,99,109]. 

Таким чином, дослідження можливостей замкнутої системи 

синхронізації щодо забезпеченні  високої динаміки системи та зменшення 

дисперсіїї фазової помилки на фоні адитивного гаусівського шуму при умові 

підвищення порядку астатизму  є актуальною та своєчасним науковим 

завданням. 

У наукових роботах, наприклад [38,55,64,69,72,76,87], для  класу 

замкнутих систем синхронізації подані результати  досліджень, спрямовані в 
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основному на оптимізацію параметрів фільтра і системи в цілому. Але вплив 

такої оптимізації на рівень помилок та динаміку системи не розкритий 

повністю. 

Поліпшення динаміки можливо здійснити, наприклад, шляхом запису 

сигналу в поточний момент і зчитування на наступному тактовому інтервалі 

М раз, що визначено в роботі [87,104]. Однак обробка інформації в таких 

системах відбувається не в реальному часі, і крім того, пристрої запису-

відтворення вносять додаткові спотворення.  

Аналогічний ефект щодо поліпшення динаміки досягається в системах 

синхронізації гребенчатого типу (ССГ).  Але в них потрібна наявність М 

гілок для паралельної обробки інформації, що ускладнює конструкцію 

[38,55,65,87]. 

Зменшення сталої та перехідною складових помилки можливо в 

адаптивних системах синхронізації (АСС). Наприклад в роботах [38, 76] 

розглянута двохканальная АСС з каналами грубої і точної підстроювання. 

Канал грубої підстроювання побудований на базі ССГ і характеризується 

високою швидкодією, а канал точного підстроювання представляє собою 

звичайну ЗСС і розраховується з умови забезпечення необхідної точності, 

тобто така АСС являє собою дві системи синхронізації, що перемикаються в 

залежності від режиму роботи. Оскільки обидва канали побудовані за 

звичайними схемами і працюють в різні проміжки часу, то їм притаманні 

суперечності, характерні для ЗСС. 

Певні дослідження в напрямку поліпшення якостей ЗСС через зміну 

схеми реалізації в напрямку її комбінування та зменшення різними методами 

мінімальних помилок на етапі фільтрації фази проводились і їх результати 

викладені в наступних роботах 

У роботі [62,69,74,75] показано особливості реалізації системи 

відновлення несучої частоти при когерентної демодуляції сигналу з 

безперервною фазою. Досліджується питання практичної реалізації системи 

фазового автопідстроювання частоти на сучасній елементній базі. Але 
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дослідження відносно можливостей схеми побудови системи синхронізації 

щодо підвищення астатизму та зменшення дисперсії оцінки через в даній 

статті відсутні. 

Автори робіт  [58,80,86,88,93] запропонували  метод здійснення 

синхронізації послідовності сигналів, що розширюється в умовах значного 

перевищення рівня шуму над рівнем інформаційного сигналу. Для 

синхронізації використовується службовий канал, який працює на одній 

частоті з інформаційним. Розподіл каналів проводиться при формуванні 

сигналів квадратурних каналів: синфазних канал використовується для 

формування фазоманіпульованного сигналу з розширенням спектра, 

квадратурний канал використовується для передачі сигналу тактової частоти. 

Можливість по підвищенню астатизму та забезпечення швидкодії системи в 

даній роботі не розглянуті  

В роботі [75] подана нова схема модуляції прямої послідовності для 

систем зв’язку по розподіленому спектру, визначена як модуляція затримки і 

адресування (DADS). Запропонований авторами схема проста в реалізації і не 

потребує вирівнювання коду вхідного сигналу на її вході, що робить її 

найбільш оптимальною для передачі коротких сигналів. В статті не розкрито 

тип схеми, відносно якої обґрунтовувались виводи, а також відсутнє питання 

підвищення порядку астатизму в визначеній схемі. 

Дослідження схеми побудови замкнутої системи синхронізації, 

скомпонованої поєднанням логічних пристроїв, в напрямку оцінки 

можливості підвищення порядку астатизму системи, зменшення дисперсії 

постійної і перехідної помилок в процесі відстеження несучої частоти в 

умовах наявності шумів в каналі зв'язку на даний час не вирішувалися та є 

актуальною науковою задачею, розв’язанню якої присвячено даний 

підроззділ. 

У фазокогерентних системах зв'язку необхідно виділяти несуче 

коливання з сигналу, який може бути модельований корисним 

повідомленням і перешкодою. Неточності фільтрації фази несучого 
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коливання знижують відношення сигнал/шум на виході когерентного 

приймача. Тому при фільтрації фази необхідно забезпечити мінімальну 

помилку, яка залежить від закону зміни зовнішнього впливу..  Зазвичай 

закони зміни вхідного впливу невідомі. При цьому виникає завдання 

створення системи, яка була б нечутлива до збурень довільного виду і 

відтворювала без спотворення вхідного сигналу довільного виду тобто була 

абсолютно інваріантною [94-95,105–107]. 

Через те, що практично створити абсолютну інваріантну систему 

неможливо, на практиці використовують селективні абсолютно інваріантні 

системи, які дозволяють забезпечити нульову сталу помилку при деяких 

певних видах зовнішніх впливів. 

Фактично умова селективної абсолютної інваріантності полягає у 

вимозі рівності нулю кількох перших коефіцієнтів помилок системи або, 

іншими словами, в вимозі певного порядку астатизму системи [88–90]. 

З іншого боку, забезпечення мінімальної помилки фільтрації фази 

реалізується автоматичним регулюванням вказаного процесу через наявність 

в схемі управляння системи синхронізації  зворотного зв’язку. Вказаний 

зворотний зв'язок уявляє собою пропорційний регулятор, завдання якого – 

підвищити точність виконання команд управління, тобто підвищення 

астатизму системи керування схемою синхронізації несучої частоти. 

Характерною ознакою астатизму є наявність с структурній схемі 

системи К інтегруючих ланок [85,88–90]. 

Порядок астатизму замкнутої системи по відношенню до управляючого 

впливу дорівнює числу інтегруючих ланок, включених в ланцюг зворотного 

зв'язку між точками прикладення цього впливу (входом) і точкою 

вимірювання помилки (виходом) і не залежить від числа інтегруючих ланок, 

включених в ланцюг прямого перетворення сигналу між цими точками 

[85,88–90]. 
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1.4 Проблеми підвищення точності роботи системи фазової 

синхронізації когерентного демодулятора 

 

Для можливостей існуючих схем побудови систем фазової 

синхронізації щодо можливостей підвищення точності побудуємо вказану 

схему системи, як системи автоматичного регулювання з визначеними 

передавальними функціями та взаемозвязками між її складовими 

елементами. 

Структурна схема замкнутої системи синхронізації, прийнята для 

дослідження,  показана на рис.1.4. 

Визначимо математичну модель системи синхронізації на прикладі 

схем и  когерентного космічного зв'язку. Основними видами шумів на лінії 

штучний супутник Землі – Земна станція є шуми Галактики і шуми 

дискретних радіоджерел (випромінювання зірок). Причому останні достатньо 

малі, тому, при проектуванні систем зв'язку враховуються в основному шуми 

Галактики, які носять характер білого гауссовского шуму [2,3.  

 

 

 

Виходячи з цього, в подальшому будемо розглядати адитивний 

гауссовский шум, з врахуванням додаткової кутової модуляції за рахунок 

допплерівських відходів частоти. 

Вхідний і вихідний сигнали системи синхронізації запишемо, 

відповідно, у вигляді [68,82: 

 

Рис. 1.4. Структурна схема замкнутої системи синхронізації 

замкнутого типу 
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      

    ,ttcosA2tr

,tnttsinA2tx

вых01

вх00





                               (1.29) 

 

е  tn  – адитивний гауссівский шум в каналі з односторонньою 

спектральною щільністю 20 /N .  

Амплітуду вхідного сигналу приймемо constA 0  і будемо розглядати 

лише фазу сигналу, модульовану корисним повідомленням і перешкодою. 

Оскільки вхідними ланками зімкнутого каналів управління є фазовий 

дискримінатор (ФД) і частотний дискримінатор відповідно, то замість повних 

сигналів (1.29)  при constA 0 можна розглядати лише їх фази, представивши 

при цьому ФД у вигляді відповідно нелінійної ланки, а ЧД як  

диференцюючу ланку.  

Крім того, при переході до математичної моделі необхідно врахувати 

відповідні перетворення фази і частоти за рахунок дії шуму і реакцію 

реальних ФД і ЧД на суму сигналу і шуму (1.29). 

Так, під час подання на ФД з синусоїдальної характеристикою сигналів 

виду (1.29), напруга на його виході буде [53,68]: 

 

NKU sinA(ФДФД 


0
 

 

де KФД  – коефіцієнт передачі ФД$  

N   – еквівалентний фазовий шум, причому   coscos NNN SC ; 

NC  і N S  – косинусоїдальна  і синусоїдальна складова адитивного 

білого шуму  tn , що пройшов через виборчі ланки приймача;    tt
вихвх

  .  

Оскільки в даній роботі розглядається ЗCC  високої точності, то будемо 

вважати, що величина фазового помилки (або її дисперсія) задовольняють 

умовам малості 48,87, що дозволяє розглядати лінійну модель. 
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Якщо вхідний шум білий, з односторонньою спектральною 

щільністю 20 /N , то як показано в [48,49, 68], еквівалентний фазовий шум 

N  , є також приблизно білим.  

Енергетичний спектр приведеного фазового шуму, перерахованого на 

вхід системи, при цьому буде: 

 

   2
00 2ANGN                                          (1.30) 

 

Отже, на вході замкнутого контуру маємо суму двох сигналів:  t
вх

  і 

 tN  з енергетичними спектрами   G
вх

 і  GN  відповідно 

Напруга на виході ЧД пропорційна частоті сумарного сигналу на його 

вході і при  1U/U Cn  визначається як [68]: 
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де  t
ВХ

  – модулююча  функція,  

ЧДK  -  коефіцієнт передачі ЧД,  

mK  - індекс модуляції. 
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Таким чином, на виході частотного дискримінатора (ЧД), при 

перевищенні сигналу над перешкодою, також маємо суму корисної складової 

та  еквівалентного частотного шуму. 

Якщо позначити амплітуду обмеження сигналу 0R , то при maxAR 00   

енергетичний спектр еквівалентного частотного шуму  G ДNЧ , як показано в 

[68], буде: 



 90 

 

       GPG nmДNЧ C
2                                (1.31) 

 

де  PC m  – постійна, що залежить потужності процесу моделювання;  

 Gn  – енергетичний спектр вхідного шуму.  

Відмітимо що диференцируюча ланка, яка здійснює множення 

вхідного спектра на величину 
2
, може бути математичною моделлю 

ЧД.  

Якщо при цьому коефіцієнт передачі вказаної ланки помножити на 

величину  PСА m0 , то в якості вхідного шуму, загального для обох 

каналів, можна розглядати еквівалентний фазовий шум  tN , 

перерахований на вхід системи, з енергетичним спектром (1.30). 

У загальному випадку фазова модуляція сигналу містить чотири 

складові [22,23,51]: 

 

         tNttMtdt
вх

                                    1.32 

 

де  td  – допплерівський зсув на вході;  

 tM  – корисна кутова модуляція; 

 t  – нестабільність генераторів. 

 

Залежно від застосування системи синхронізації, одні складові в вище 

поданному виразі  є корисними, інші – перешкодами.  

Якщо ретранслятор встановлений на ШСЗ з низькою орбітою, то 

основна похибка у відстежуванні фази буде обумовлена допплерівськими 

відхиленнями частоти. Так, при висоті орбіти ШСЗ 2000 км нестабільність 

частоти за рахунок допплерівського зміщення складає Д =710-5 [1,2]. 
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Якщо нестабільність генераторів забезпечити порядку 
Г

=10-6 і несуча 

частота дорівнює 10 ГГц, то відхилення частоти за рахунок допплерівського 

ефекту і нестабільностей генератора відповідно складуть f
Д

 =7 МГц, 

f
Г

 =0,1 МГц [1,2,8]. 

Так, при передачі телевізійного ЧМ сигналу з шириною смуги  F =60 

МГц, нестабільності генераторів практично не впливають на завадостійкість 

( f Г  F )  і їх можна не враховувати [51].  

Приймемо у виразі (1.32)     0ttM  ,  а  td  задамо функцією 

поліномінального типу [53,68]: 

 

    1
1

0

1
0  





 rttd
N

r

r
r .                                   (1.33) 

 

На рисунку 1.4. позначені:  SW1 – передавальна функція фазового 

дискримінатора (ФД),  SW2  – фільтру (Ф),  SW3  – опорного генератора (ПГ), 

які мають наступний вигляд [107,83,92]: 
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де KAK ФД11 ; 

K 3  – коефіцієнт підсилення ПГ; 

S  – оператор Лапласа. 

Надалі розглядатимемо системи синхронізації з пропорційно-

інтегруючим фільтром (ПІФ) в замкнутому контурі з передавальною 

функцією виду [107,83,92]: 
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Якщо виконується умова 1T/T 21  , то такий фільтр наближається до 

ідеального інтегратора (ІФ) з передавальною функцією [83,92,107,109]: 

 

   
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






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1                                     (1.37) 

 

У відповідності до структурної схеми (рис. 1.4) і з урахуванням 

передавальних функцій ланок (1.35), (1.36), передавальна функція по похибці 

ЗСС буде: 
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де Ta 20  , 1101  TKAa ,   KAa 02 ,   
K

KK
3

1 ,      120  STSD з  

З виразу (1.38) видно, що досягнення інваріантності в ЗСС неможливе, 

оскільки при цьому повинна виконуватися рівність   0SD 03  . 

Для визначення помилки ЗСС в сталому режимі розкладемо 

передавальну функцію W(S) в околі точки S = 0 в ряд Тейлора.  

Тоді: 
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 ,                           (1.39) 

 

де     psSWpW 


, 
dt

dp  ,  
0





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
 PPД/pWДC

kk

k , m,...,2,1k  

 

Підставивши вираз (1.35), (1.38) в рівність (1.39) знайдемо сталу 

помилку в ЗСС.  

У випадку r = 1 в (1.33) маємо K/013   

При r=2 tCCC 11211023 22    
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де KRC / 01 1 ,    KA/KKATKAC 030202 12   

Тобто ЗСС з ПІФ в цьому випадку виявляється непрацездатною.  

Для усунення цього недоліку необхідно підвищувати порядок 

астатизму ЗСС, у першому випадку до 
3
 = 2, у другому, до 

3
=3.  

В цьому випадку ПІФ (1.36) замінюють ІФ (1.37) або двома послідовно 

з'єднаними ІФ.  

Для переходу від ланки з передавальною функцією (1.36) до (1.37), 

параметр T1  необхідно зменшувати, а T 2  - збільшувати.  

Оскільки обидва ці параметри входять до характеристичного рівняння 

ЗСС    0SF3  , то їх зміна впливатиме на якість перехідного процесу.  

Оцінимо цей вплив. Характеристичне рівняння ЗСС має два корені 

020
2
1121 24 aaaaaS , 







  , при чому коефіцієнт 0a  залежить від параметра 

T 2 , а 
1a  від T1 . Отже 1a  зменшується, а 0a  збільшується, що викликає 

зменшення абсолютного значення коренів (або їх дійсних частин), 

збільшуються уявні частини коренів, перехідний процес стає коливальним і 

слабкозагасаючим.  

У цьому випадку, як показано в [83,85,107,108], вибір параметрів 

системи необхідно здійснювати за умови компромісного настроювання.  

Аналогічна ситуація виникає в ЗСС більш високого порядку, 

наближення фільтра в замкнутому контурі до інтегруючого другого порядку 

також погіршує перехідний процес [83,108,110].  

Крім того, як випливає з наведених в [40,83,94] співвідношень та 

висновків, для ЗСС, шляхом переходу від ПІФ до ІФ вдається зменшити 

сталу помилку, але не вдається усунути її повністю, і при r = 2 в (1.33) 

система залишається непрацездатною. 

Подальшим  напрямком досліджень є проведення роботи щодо синтезу 

розірваного зв’язку в комбінованих системах синхронізації на фоні 

адитивного гаусівського шуму при врахуванні фазової нестабільності 

генераторів. 
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1.5 Проблеми оцінки несучої частоти системою фазової 

синхронізації когерентних демодуляторів 

 

Як було зазначено раніше, оцінка зміщення несучої частоти сигналу, 

що приймається відносно номінального значення проводить до того, як 

включаються інші процедури синхронізації, а саме: синхронізація по фазі і 

синхронізація по тактовій частоті [37,41,42]. 

Цей підхід відображається в типові схемі цифрового демодулятора, що 

подано на схемі рис. 1.5 [55,56,66,]. Де ̂  отримана певним чином зміщення 

несучої частоти. Після перетворення сигнал поступає на вхід системи 

відновлення фази. На схемі рис 1.5  ̂  - оцінка початкової фази несучої 

частоти вхідного сигналу. 

 

 

 

Рис. 1.5 Структура цифрового демодулятора 

 

З виходу схеми відновлення фази сигнал поступає на вхід узгодженого 

фільтра, а з виходу останнього на вхід схеми вибірки. В склад демодулятора 

входить також схема тактової синхронізації (оцінка затримки), яка визначає 

момент вибірки  
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В сучасних демодуляторах, як правило, використовують петлеві схеми 

оцінки ̂  і ̂ , побудовані на основі схем фазової автопідстройки частоти 

(ФАПЧ). В подальшому сигнал з виходу схеми вибірки поступає на вхід 

схеми прийняття рішення. На вході останньої формується оцінка переданого 

символу - d̂ k
. 

З метою аналізу існуючих процесів оцінювання несучої частоти 

визначимо допустиму дисперсію оцінки частоти несучого коливання і 

проведемо аналіз відомих методів оцінки несучої частоти фазо 

модульованого сигналу (ФМ сигналу). 

Слідує також відмітити, що в працях [13,29] відмічено, що в ряді робіт, 

наприклад [19-23] основна увага приділяється проблемі виявлення 

інформаційного пакету, а алгоритм оцінки несучої частоти 

фазомодульованого сигналу описані недостатньо повно. 

Когерентність обробки сигналу в демодуляторі обумовлює надзвичайно 

жорсткі вимоги до точності оцінки фази несучого коливання в відповідній 

петлі демодулятора з фазово–автоматичним підстроюванням частоти (ФАПЧ 

демодулятор) [8,13]. 

Через це смуга  петлі ВС  зазвичай не повинна перевищувати тисячних 

долів тактової частоти сигналу, що приймається – близько 10–3  1/ Т [3,5,13]. 

Значення ВС
, як правило, вибирають із міркувань компромісу між 

рівнем енергетичних втрат демодулятора в заданому діапазоні відношення 

сигнал/шум на біт інформації і часом входження в синхронізм петлі фазової 

синхронізації. Чим менше ВС , тим менше рівень енергетичних втрат 

демодулятора, тим довше входження в синхронізм. Величина смуги петлі 

вибирається так, щоб додаткові енергетичні втрати демодулятора не 

перевищували 0.1 Дб. Виходячи з цих міркувань, величина петлі вибирається 

зазвичай в значеннях  ТВС
1

10*3
3

 . А для надійного входження системи 

авто підстроювання в синхронізм величина дисперсії оцінки несучої частоти 
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ФМ сигналу  
2

С  не повинна перевищувати ВС

2
. Тобто величина 

2

С
 не 

повинна  бути більшою чим 10–5  1/Т 2 [20].  

В подальшому приймемо, що для дисперсії оцінки несучої частоти ФМ 

сигналу при малих співвідношеннях сигнал/шум на біт інформації (від 0 до 

12 Дб) повинна виконуватись наступна вимога [8,12,13,20]: 

 

10*5
622 

TC .                                          (1.40) 

 

З врахуванням того, що оцінка частоти несучого коливання в 

безперервному режимі і пакетному режимі здійснюється принципово різними 

способами, представляється доцільним проводити розгляд методів 

оцінювання в безперервному і пакетному режимах окремо. 

Переважна більшість сучасних робіт по оцінці параметрів ФМ сигналу 

заснована на використанні правила максимальної подібності. Типовий підхід 

до вирішення задачі оцінки полягає в наступному. Сигнал розглядається на 

інтервалі спостереження тривалістю К інформаційних символів. Комплексна 

огибаюча сигналу характеризується невідомими параметрами   ,,,d . Які 

об’еднані в невідомий вектор переданих даних -  ddd k
,,,d

110 
  .  Завдання 

полягає в тому, щоб оцінити один з елементів вектора   ,,,d , а саме   

[12,13,111]. 

Дисперсія оцінки максимальної подібності тим менше, чим більше 

інформації про сигнал є в наявності при формуванні відповідної статистики. 

Тому, як правило, в літературі виділяють групу методів, що використовують 

для реалізації процедур оцінки несучої частоти оцінки інших параметрів 

вхідного сигналу. 

До методів вказаної групи слід віднести методи типу DA – data added 

freguency estimation [112–116]. Вказані методи використовують оцінки 

величини d i
 для оцінки несучої частоти вхідного сигналу. Тут d i

 – значення 

переданого символу на і –тому тактовому інтервалі. Також широко відомі 
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методи, що використовують інформацію про часові границі інформаційних 

символів. Це метод типу D  - timing-directed freguency estimation чи clock-

aided freguency estimation [112-115]. І нарешті група методів оцінки несучої 

частоти ФМ сигналів з зворотнім зв’язком по рішенню – методи типу DD – 

decision directed freguency estimation [112-114]. Відмінність методів типу DD 

від методів, що використовують безпосередньо передані данні (метод типу 

DА), полягає в тому, що для реалізації алгоритму оцінки використовуються 

так звані «жорсткі рішення » [112-116]. Методи типу DD, як правило, 

використовуються в системах зв’язку з диференційними методами модуляції, 

що не знайшли застосування в CCP. Докладний аналіз вказаних методів 

показав, що вони забезпечують достатньо малу дисперсію оцінки несучої 

частоти ФМ сигналу. Однак реалізація методів DА та D  вимагає інформації 

про d i
 та   відповідно. Наявність такої інформації на вході системи 

можливе в каналах з відмінною енергетикою і в випадку достатньо малого 

початкового відхилення несучої частоти відносно номінального значення.  

Стосовно до супутникового каналу дані умови представляються 

неможливими. Тому методи DА та D  не знайшли застосування для 

вирішення завдань оцінки несучої частоти ФМ сигналу в супутниковому 

каналі зв’язку. 

Подальший аналіз проведемо відносно методів, в яких не 

використовується апріорна інформація про вищеподані параметри. 

Найбільш відомим методом оцінки несучої частоти ФМ сигналу є 

метод пошуку (свіпування) в смузі частотної невизначеності вхідного 

сигналу [8,9,41,51,61,53]. Суть методу фактично полягає в зміні частоти 

деякого курованого генератора і в прийняті рішення про те, що «захват» по 

несучій частоті стався. 

Реалізація даного методу оцінки не вимагає суттєвих об рахункових та 

апартних затрат. Керований генератор в сучасних цифрових демодуляторах 

як правило, реалізується на базі синтезатора, що виконаний по технології 

пряиого цифрового синтезу.. Використання такого генератора дозволяє 
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реалізувати на базі синтезатору алгоритм свіпування в широкій смузі з 

достатньо високою швидкістю. Однак існує фундаментальне обмеження 

зверху на швидкість перебудови по частоті. Ця швидкість обмежена смугою 

відновлення фази несучої частоти вхідного сигналу. відомо, що швидкість 

перебудови по частоті прямо пропорційна квадрату смуги розглянутої петлі 

[53, 117]. Це означає, що для точної оцінки несучої частоти вхідного сигналу 

необхідно зменшити швидкість перебудови частоти керованого генератора. 

Звідси витікає головний недолік методу – вагомі часові витрати на процедуру 

оцінки. До додаткових витрат часу приводить також наявність хибних затрат. 

Поява хибних захватів зв’язана з властивостями схем відновлення фази 

опорного коливання, що використовуються в когерентних фазових 

демодуляторах. При використанні фазової модуляції хибні захвати 

утворюються на частотах, кратних співвідношенню 
MT



1 . Якщо частотна 

невизначеність вхідного сигналу співвимірна з тактовою частотою вхідного 

сигналу, в діапазоні пошуку може знаходитись декілька хибних захватів, що 

в наслідок приводить до додаткових часових витрат при реалізації процедури 

оцінки, що розглядається.  

Таким чином, відносно переваг і недоліків методу оцінки несучої 

частоти, основаного на свіпуванні, можна зазначити наступне: 

1. Переваги метода – простота реалізації; 

2. Суттєві недоліки – значні часові витрати на реалізацію процедури 

оцінки в умовах, коли частотна невизначеність вхідного сигналу спів вимірна 

з тактовою частотою. 

Необхідно відмітити ще один метод оцінки, основна перевага якого я 

простота апаратної реалізації. Це метод оцінки несучої частоти ФМ сигналу, 

побудований на основі обрахування приросту фази вхідного сигналу – метод 

затримки та помноження. Даний метод оцінки фактично створений на авто 

кореляційній обробці вхідного сигналу. детальний аналіз ефективності 

вказаного метода можна знайти в роботі [115,116]. Недоліком вказаного 
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методу є неприпустимо велика дисперсія оцінки несучої частоти при великій 

невизначеності вхідного сигналу. 

Є доцільним розглянути ще одну групу методів оцінки несучої частоти 

ФМ сигналу. Ці методи засновані на застосуванні системи частотного 

автопідстроювання (ЧАП). Узагальнена структура петлі ЧАП включає 

частотний детектор, петлевий фільтр і керований генератор. На вхід 

петлевого фільтра  поступає вхідний сигнал  tZ IF
.  Несуча частота вхідного 

сигналу за допомогою частотного детектора Тим чи іншим чином 

порівнюється з частотою керованого генератора. Сигнал з виходу частотного 

детектора поступає на вхід петлевого фільтра.  А з виходу останнього на вхід 

керованого генератора. На вході петлевого фільтра формується сигнал, 

пропорційний зміщенню несучої частоти вхідного сигналу відносно 

номінального значення.  

Фактично, різні системи ЧАП, що розглядаються в літературі, 

відлічаються між собою застосуванням різних частотних детекторів. З всього 

різноманіття частотних детекторів, відомих в даний час, слідує виділити 

детектори двох типів, які забезпечують найкращу ефективність. 

1. Балансний авто корелятор, його опис подано в [119,120]; 

2. Частотний детектор, побудований на основі виміру різниці 

потужності сигналу на виходах двох смугових фільтрів [65,121,122]. 

Аналіз можливостей та принципів роботи вказаних пристроїв показав 

наступне: 

1. Вище подані частотні детектори забезпечують практично однакову 

дисперсію оцінки несучої частоти вхідного сигналу. Частотний детектор, 

побудований на основі виміру різниці потужності дещо простіший в 

апаратній реалізації. 

2. Відповідні петлі ЧАП забезпечують достатньо малу дисперсію 

оцінки частоти ФМ сигналу при достатньо великому співвідношені 

сигнал/шум (більш 6 дБ.) При менших співвідношеннях спостерігається 

значний ріст, недопустимий ріст дисперсії оцінки. 
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Відомий ще один підхід до оцінки несучої частоти, що викладений в 

[122-125]. При реалізації вказаного методу переданий сигнал розглядається, 

як реалізація вузько смугового нормального випадкового процесу без 

введення будь яких додаткових обмежень. Вирішується завдання оцінки 

центральної частини енергетичного спектру цього процесу на фоні 

нормального шуму. Для реалізації алгоритму оцінки достатньо знати 

передбачену форму спектру переданого сигналу, що задана АЧХ фільтра 

модуля. А ця характеристика, в свою чергу, задана відомими стандартами, 

наприклад [25]. Вагомим недоліком даного методу оцінки є велика дисперсія 

при малих співвідношеннях сигнал/шум. 

Необхідно відмітити, що в переважній більшості відомих робіт не 

пропонуються і мало аналізуються алгоритми оцінки, що враховують вплив 

«сусідніх каналів» передачі інформації супутниковими телекомунікаціями. В 

роботі [115,116], наприклад проведено аналіз впливу перешкоди в вигляді 

«сусіднього каналу» на роботу одного з частотних детекторів. Показано, що 

вплив вказаної перешкоди приводить до значного зміщення оцінки несучої 

частоти, але напрямки вирішення цієї проблеми в роботі не висвітлені. 

Ще одним завданням, яке необхідно вирішити є розробка та аналіз 

алгоритмів оцінки несучої частоти. Вимогою до них є, в першу чергу, 

простота апаратної реалізації, яка пов’язана з наявністю розвиненого та 

ефективного математичного апарату реалізації оцінки.  

В цьому сенсі певну цікавість представляють алгоритми оцінки, 

побудовані на основі швидкого перетворення Фур’є (ШПФ) [126,127]. Це 

пов’язано з наявністю розвиненого математичного апарату ортогональних 

перетворень сигналу та широким вибором пристроїв, що можуть реалізувати 

процедуру ШПФ. Не зважаючи на це, проблеми реалізації алгоритму оцінки 

несучої частоти модульованого сигналу з використанням ШПФ не достатньо 

повно та детально висвітлені в літературі. Наприклад, в роботі [128,129] 

запропоновано емпирічний алгоритм оцінки несучої частоти ФМ сигналу, 

побудований на основі аналізу амплітудного спектру сигналу, отриманого за 
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допомогою ШПФ.  Але результати аналізу ефективності запропонованого 

алгоритму показали, що вказаний алгоритм не можливо застосувати для 

оцінки несучої частоти в супутниковому каналі. В той же час, використання 

алгоритму ШПФ для вирішення завдання щодо оцінки сигналу в 

супутниковому каналі представляється достатньо перспективним та потребує 

вирішення.  

Розглянемо особливості передачі даних супутникової телекомунікацією 

в пакетному режимі роботи. 

Відомо, що супутникові системи передачі інформації працюють в тому 

числі і в режимах з випадковим доступом пакетів сигналів  [1-6]. 

Тобто для них є актуальним синхронізація когерентних фазових 

демодуляторів, що працюють в пакетному режимі. 

Методи синхронізації для цього випадку, що описані в деяких роботах, 

призначені для демодуляторів систем зв’язку, що працюють з тимчасовим 

розподілом каналів. Основним недоліком вказаних робіт є те, що 

розглядаються відносно невеликі по відношенню до смуги сигналу, що 

передається зміщення несучого коливання, в той час як в реальних сучасних 

системах зв’язку ці зміщення можуть бути співвідносні  з тактовою частотою 

сигналу, що приймається [23,38]. 

Для синхронізації когерентних фазових демодуляторів, що працюють в 

пакетному режимі приймемо, що для синхронізації пакетного демодулятора 

по несучій частоті на початок преамбули передається відрізок гармонічного 

сигналу. 

Комплексну огинаючу сигналу, що приймається можна подати, як 

[53,68]:  
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де   – зміщення несучої частоти відносно номінального значення; 
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 tw  – комплексний аддитивной гаусівський шум. 

 

Відмітимо, що когерентний прийом дає перевагу по завадозахищеності 

до 1 дБ для односторонньої фазово–різносної модуляції при використанні в 

сучасних системах супутникового зв’язку багатократної модуляції, коли 

кількість позицій сигналу досягає 512 варіантів сигналу, то виграш  може 

скласти 5 – 7 дБ [8,51].  

Таким чином, перспективним є врахування для даного випадку 

когерентних методів прийому. 

Завдання оцінки несучої частоти сигналу, що приймається зводиться до 

задачі оцінки частоти максимуму в спектрі фрагменту синусоїдального 

сигналу на фоні аддитивного гаусівського шуму, що випливає з (1.41).  

В даний час відомо достатньо багато методів оцінки частоти синусоїди. 

Достатньо показовою  є роботи [2,8,51,53,]. 

Відомо, що найменша дисперсія оцінки визначається кордоном 

Крамера–Рао [12,48,130,131]. Представляється, що зі всього різноманіття 

методів оцінки частоти слід вибирати такі, які забезпечують дисперсію 

оцінки, що співпадає з мінімально граничною дисперсією оцінки (МГД–

оцінкою) чи близькою до неї. 

Аналіз ефективних оцінок, що забезпечуються різними методами 

оцінювання частоти синусоїдального сигналу на фоні адитивного білого 

шуму забезпечує дисперсію оцінки, асимпатично співпадаючої з кордоном 

Крамера–Рао з ростом співвідношення сигнал/шум.  

Оцінка по максимальній подібності (МП – оцінка) частоти 

синусоїдального сигналу визначається виразом [48,131]: 
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t S
 – період слідування підрахунку комплексної згинаючої сигналу, що 

приймається; 

NT S
 – інтервал спостереження. 

 

Фактично  I  це модуль перетворення Фур’є сигналу, що проймається 

на інтервалі спостереження. 

Величину  I  називають періодограммою сигналу, що приймається.  

Таким чином, находження МП – оцінки частоти синусоїдального 

сигналу зводиться до знаходження максимуму функції  I  в діапазоні 

частотної невизначеності сигналу, що приймається. Враховуючи, що 

супутниковий сигнал зв’язку характеризується значною частотною 

невизначеністю, безпосереднє знаходження максимуму з виразу (1.42) 

вимагає значних обчислювальних задач. 

Через це представляється доцільним проаналізувати проблеми 

реалізації «швидких» методів пошуку розглянутого максимуму. 

В даний час найбільш широко застосовують два підходи до 

знаходження максимуму періодограмми сигналу.  

Перший підхід заснований на використанні методів авто кореляційного 

аналізу, другий – на використанні алгоритмів дискретного перетворення 

Фур’є. 

Перевага першого підходу складається в відносно прості процедурі 

обчислення. Однак, при малих відношеннях сигнал/шум більш ефективним є 

методи, побудовані на основі дискретного перетворення Фур’є. 

Процедура знаходження максимуму періодограмми на основі 

дискретного перетворення Фур’є включає в себе [127,129,130,131]: 
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1. Обрахування швидкого перетворення Фур’є (ШПФ) N f
 і 

знаходження максимуму: 
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2. Знаходження максимуму  I , найближчого до km f
, визначення   

такого, що  

 

   


 Imaxarg . 

 

Визначена вище процедура фактично є двоетапною. 

Процедуру першого етапу зазвичай приймають як процедуру грубої 

оцінки. Її точність обмежена ШПФ [127,128].  

Для реалізації другого етапу можна використати ряд методів, які 

визначаються як методи інтерполяції розрахунків перетворення Фур’є 

сигналу, що приймається. Ці методи характеризуються достатньою 

обчислювальною простотою. Однак дисперсія оцінки частоти, яку 

забезпечують методи інтерполяції при малих співвідношеннях сигнал/шум 

програє кордону Крамер–Рао. 

Тому для реалізації алгоритму оцінки з найбільшою ефективністю в 

якості процедури другого етапу доцільно використовувати методи пошуку 

максимуму, які також реалізуються на основі перетворення Фур’є [127–129]. 

До загального недоліку відомих процедур оцінки, основаних на 

використанні ШПФ слід віднести те, що їх реалізація потребує первинного 

накопичення даних для наступного здійснення алгоритму обчислення. 
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Це надає додаткову затримку в реалізацію процедури оцінки. 

В пакетному режимі додаткова затримка є істотним недоліком, так як 

обмежена довжина преамбули пакета накладає жорсткі обмеження на довго 

тривалість процедури обробки. Томі цікавість представляють методи оцінки, 

основані на рекурентних обчислювальних процедурах, які суміщають 

обробку і накопичення сигналу, що приймається.  

Однак дисперсія оцінок, які забезпечують вказані методи, як показано в 

[121-123,132-134]  істотно програє кордону Крамера–Рао. 

В даний час відомий ряд методів оцінки частоти синусоїдального 

сигналу, в основі якого лежать рекурентні процедури. Такі наприклад, як 

метод Писаренко, Метод MUSIK, метод авто регресії [8,30,51,53,82,89,135].  

З врахуванням супутникового каналу (велика частотна невизначеність, 

низька енергетика, наявність заважаючих дій в вигляді гаусівського шуму і 

завад типу «сусідній канал») і необхідності когерентної обробки сигналу до 

даного часу є актуальним проблема синхронізації цифрового фазового 

демодулятора. 

При реалізації процедур синхронізації в супутниковому каналі 

визначальне значення миє синхронізація несучій частоти. При цьому 

завдання розробки алгоритму оцінки несучої частоти ФМ сигналу в 

когерентних демодуляторах сучасних систем супутникового  зв’язку має 

велике значення. 

Завдання дослідження має на суті розробку алгоритму оцінки, що 

враховують властивості супутникового каналу зв’язку, і проведення за 

допомогою нього дослідження оцінки  ефективність запропонованих рішень. 

 

1.6. Висновки до першого розділу 

 

Для досягнення високої ефективності застосування комплексів 

супутникових телекомунікацій в цілому необхідно безпосередньо 

забезпечити високу точність та швидкодію роботи системи фазової 

синхронізації когерентних демодуляторів сигналу в сталому і перехідному 
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режимах роботи супутникової телекомунікації під впливом різних шумів та 

збурень. На підставі аналізу особливостей передачі даних, прийому та 

обробки сигналу існуючими схемами побудови систем фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій та алгоритмів 

оцінки несучої частоти вказаними демодуляторами на етапі стеження за 

несучою частотою можна зробити наступні висновки. 

1. Для  сучасних систем супутникових телекомунікацій характерна 

вкрай низька енергетика каналу, значна частотна невизначеність сигналу та 

наявність «сусідніх каналів» передачі даних,  а передача сигналів 

здійснюється як в пакетному так і в безперервному режимі роботи 

супутникової телекомунікації. 

2. При обліку адитивного гаусівського шуму і нестабільності 

генераторів, прагнення підвищити ефективність роботи системи фазової 

синхронізації в напрямку мінімізації дисперсії фазової помилки в класі 

замкнутих систем синхронізації викликає погіршення динаміки системи та не 

дозволяє збільшити порядок астатизму. 

3. Завдання по побудові схем  систем синхронізації на основі синтезу 

більш складних зв'язків в системі зі змінною структурою та з логічними 

пристроями, що дозволяють підвищити порядок астатизму системи, 

зменшити дисперсію постійної і перехідної помилок в процесі відстеження 

несучої частоти в умовах наявності шумів в каналі зв'язку на даний час не 

вирішувалися та є актуальною науковою задачею. 

4. Для проведення оцінки несучої частоти необхідно розробити 

алгоритми оцінки несучої частоти ФМ сигналу для когерентних 

демодуляторів супутникових телекомунікацій, які б забезпечили оптимальне 

чи близьке до оптимальних оцінки в безперервному та пакетному режимах 

передачі даних, мали просту процедуру обрахування та апаратну  реалізацію  
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РОЗДІЛ 2 

СИНТЕЗ СИСТЕМ ФАЗОВОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ КОГЕРЕНТНИХ 

ДЕМОДУЛЯТОРІВ В РЕЖИМІ СТЕЖЕННЯ ЗА НЕСУЧОЮ 

ЧАСТОТОЮ В СТАЛИХ РЕЖИМАХ ПРИЙОМУ ВХІДНОГО 

СИГНАЛУ 

 

 

2.1 Модель синтезу розімкнутого зв’язку комбінованої системи 

синхронізації при умові підвищення порядку астатизму 

 

У фазокогерентних системах супутникового зв'язку весь час існує 

необхідність виділяти несуче коливання з сигналу, який може бути 

модельований корисним повідомленням і перешкодою. Неточності фільтрації 

фази несучого коливання знижують відношення сигнал/шум на виході 

когерентного приймача. Тому при фільтрації фази необхідно забезпечити 

мінімальну помилку. Я було зазначено раніше (п.1.4) прагнення збільшити 

фільтруючу здатність системи синхронізації в класі ЗСС призводить до 

неминучого звуження смуги утримання, а прагнення підвищити порядок 

астатизму погіршує динаміку системи [72, 83,84]. 

В даному розділі розглянемо рішення цих задач в класі КСС, вільних 

від зазначених протиріч. Визначимо математичну модель системи 

синхронізації для когерентної космічного зв'язку.  

 

2.1.1 Синтез розімкнутого зв’язку при умові досягнення 

інваріантності комбінованої системи синхронізації 

 

Як вже зазначалось раніше, що з точку зору складних систем, система 

синхронізації уявляє собою автоматизовану систему управління, завдання 

якої-відстеження параметрів несучої частоти в штатному та надзвичайному 

режимах роботи. Тобто, до процесу аналізу роботи та удосконалення 
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перспективної системи синхронізації можна застосувати інваріантний підхід. 

Сутність вказаного підходу буде полягати в властивостях комбінованої 

системи, які полягають тому, що в даних системах відсутні протиріччя між 

умовами інваріантності і стійкості. Це забезпечується введенням в систему 

ланки зворотного розімкнутого зв’язку з близькою до абсолютної 

інваріантною передавальною функцією. В свою чергу, поява такої ланки дає 

змогу створити вплив на сталі динамічні похибки системи через підвищення 

порядку її астатизму. Тобто створити можливості до зменшень різних 

внутрішніх та зовнішніх збурень та шумів [84,99]. 

Необхідно відмітити, що основними видами зовнішніх шумів на лінії 

штучний супутник землі – земна станція є шуми Галактики і шуми 

дискретних радіоджерел (випромінювання зірок). Причому останні достатньо 

малі, тому, при проектуванні систем зв'язку враховуються в основному шуми 

Галактики, які носять характер білого гауссовского шуму [6,8.  

Вирішення завдання синтезу більш складних зв'язків в КСС зі змінною 

структурою та  з логічними пристроями, що дозволяють підвищити порядок 

астатизму системи, зменшити дисперсію постійної і перехідної помилок в 

процесі відстеження несучої частоти в умовах наявності шумів в каналі 

зв'язку, які на даний час не вирішувалися та є актуальною науковою задачею, 

розв’язанню якої присвячений даний пункт дисертаційної роботи. 

Кінцевим етапом синтезу більш складних зв'язків в КСС є вирішення 

ряду завдань, а саме:  

– розробка науково обґрунтованих схем синхронізації систем зв’язку в 

напрямку мінімізації дисперсії фазової помилки при забезпеченні високої 

швидкодії системи. 

– оцінка граничних можливостей запропонованих схем щодо 

підвищення порядку астатизму системи синхронізації. 

В свою чергу, розробка різних варіантів таких схем  розімкнутого 

зв’язку систем синхронізації несучої частоти та оцінка їх можливостей щодо 

підвищення порядку астатизму є окремою науковою задачею, вирішення якої 
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обумовлює актуальність досліджень, що пропонуються до розв’язання в 

даній роботі. 

Прагнення збільшити фільтруючу здатність системи синхронізації в 

класі ЗСС призводить до неминучого звуження смуги утримання, а 

прагнення підвищити порядок астатизму погіршує динаміку системи. 

В даній роботі розглянемо рішення цих задач в класі КСС, вільних від 

зазначених протиріч. Визначимо математичну модель системи синхронізації 

для когерентної космічного зв'язку. Основними видами шумів на лінії 

штучний супутник землі – земна станція є шуми Галактики і шуми 

дискретних радіоджерел (випромінювання зірок). Причому останні достатньо 

малі, тому, при проектуванні систем зв'язку враховуються в основному шуми 

Галактики, які носять характер білого гауссовского шуму [2.  

Виходячи з цього, в подальшому будемо розглядати адитивний 

гауссовский шум, з врахуванням додаткової кутової модуляції за рахунок 

допплерівських відходів частоти. 

Вхідний і вихідний сигнали системи синхронізації запишемо, 

відповідно, у вигляді [51,53,68: 

 

      

    ,ttcosAtr

,tnttsinAtx

вых

вх





01

00

2

2

                                  (2.1) 

 

е  tn  – адитивний гауссівский шум в каналі з односторонньою 

спектральною щільністю 20 /N .  

Амплітуду вхідного сигналу приймемо constA 0 і будемо розглядати 

лише фазу сигналу, модульовану корисним повідомленням і перешкодою. 

Розімкнутий канал КСС будемо синтезувати на базі частотного 

дискримінатора (ЧД) (або послідовного з'єднання декількох ланок, з 

аналогічними передавальними функціями перша з яких - ЧД). 

Оскільки вхідними ланками зімкнутого і розімкнутого каналів 



 110 

управління є фазовий дискримінатор (ФД) і частотний дискримінатор 

відповідно, то замість повних сигналів (2/1)  при constA 0 можна розглядати 

лише їх фази, представивши при цьому ФД у вигляді відповідно нелінійної 

ланки, а ЧД як  диференцюючу ланку.  

Крім того, при переході до математичної моделі необхідно врахувати 

відповідні перетворення фази і частоти за рахунок дії шуму і реакцію 

реальних ФД і ЧД на суму сигналу і шуму (2.1). 

Так, під час подання на ФД з синусоїдальної характеристикою сигналів 

виду (1), напруга на його виході буде [53,68]: 

 

NKU sinA(ФДФД 


0  

 

де KФД  – коефіцієнт передачі ФД;  

N   – еквівалентний фазовий шум, причому   coscos NNN SC ; 

NC  і N S  – косинусоїдальна  і синусоїдальна складова адитивного 

білого шуму  tn , що пройшов через виборчі ланки приймача; 

   tt
вихвх

  .  

Оскільки в даній роботі синтезуються системи синхронізації високої 

точності, то будемо вважати, що величина фазового помилки (або її 

дисперсія) задовольняють умовам малості 130,131, що дозволяє розглядати 

лінійну модель. 

Якщо вхідний шум білий, з односторонньою спектральною 

щільністю 20 /N , то як показано в [51,68], еквівалентний фазовий шум N  , є 

також приблизно білим.  

Енергетичний спектр приведеного фазового шуму, перерахованого на 

вхід системи, при цьому буде: 

 

   2
00 2ANGN                                           (2.2) 
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Отже, на вході замкнутого контуру маємо суму двох сигналів: 
 t

вх


 і 

 tN з енергетичними спектрами  
 G

вх  і  GN  відповідно 

Напруга на виході ЧД пропорційна частоті сумарного сигналу на його 

вході і при  1U/U Cn   визначається як [53,68]: 

 

       tNtK
dt
d

К
tKtU ЧДвхЧД

m
вхЧДЧД 

















 1

 

 

де  t
ВХ

  – модулююча  функція,  

ЧДK  -  коефіцієнт передачі ЧД,  

mK  - індекс модуляції. 

 

 
 

 
 cn

cn

cn

m

ЧД
ЧД UU  ,

cosUU

sinUU
arctg  ,

dt
d

К

K
tN 






1  

 

Таким чином, на виході частотного дискримінатора (ЧД), при 

перевищенні сигналу над перешкодою, також маємо суму корисної складової 

та  еквівалентного частотного шуму. 

Якщо позначити амплітуду обмеження сигналу 0R , то при 

maxAR 00   енергетичний спектр еквівалентного частотного шуму 

 G ДNЧ , як показано в [53,68,109], буде: 

 

       GPG nmДNЧ C
2                                   (2.3) 

 

де  PC m  – постійна, що залежить потужності процесу моделювання;  

 Gn  – енергетичний спектр вхідного шуму.  

Отже, диференцююча ланка, яка здійснює множення вхідного спектра 
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на величину 
2

, може бути математичною моделлю ЧД.  

Якщо при цьому коефіцієнт передачі вказаної ланки помножити на 

величину  PСА m0 , то в якості вхідного шуму, загального для обох каналів, 

можна розглядати еквівалентний фазовий шум  tN , перерахований на вхід 

системи, з енергетичним спектром (2.2). 

У загальному випадку фазова модуляція сигналу містить чотири 

складові: 

 

         tNttMtdt
вх

  

 

де  td  – допплерівський зсув на вході;  

 tM  – корисна кутова модуляція; 

 t  – нестабільність генераторів. 

 

Залежно від застосування системи синхронізації, одні складові в вище 

поданому виразі  є корисними, інші – перешкодами.  

У даній роботі розглянемо саме особливості синтезу розімкненого 

зв'язку з умови підвищення порядку астатизму і мінімізації дисперсії фазової 

помилки під час стеження за несучою частотою  

Структурна схема лінійної моделі системи синхронізації КСС, 

зображена на Рис. 2.1 До складу вказаної лінійної моделі системи 

синхронізації входить додаткова ланка з передавальної функцією  SW 4 , за 

допомогою якої здійснено розімкнений зв'язок та утворено розімкнутий 

канал управління. 

Користуючись вище запропонованою моделлю КСС, вирішимо 

завдання синтезу розімкненого зв'язку з умови підвищення порядку 

астатизму, при стеженні за несучою частотою (пілот - сигналом), фаза якої 

модульована детермінованим допплерівським сигналом, а впливом шуму 

можна знехтувати. Таке завдання виникає, наприклад, в апаратурі 
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багатостанційного доступу, коли опорна станція супутникового зв’язку 

передає сигнал синхронізації (кодове слово), а усі інші станції на цьому 

інтервалі передають сигнали з не модульованими несучими.  

 

 

 

Рис. 2.1 Структурна схема лінійної моделі комбінованої системи 

синхронізації з додатковою ланкою 

 

Розглянемо КСС з розімкненим зв’язком при умові підвищення порядку 

астатизму. У відповідності до схеми  рис. 2.1 запишемо рівняння динаміки 

КСС: 

 

     Sвихвх SS   ,         SSWSвих 3 ,                  (2.4) 

 

           SSWSWSSWS вх  214 . 

 

Якщо виключити проміжні змінні, отримаємо рівняння динаміки КСС 

щодо помилки: 

 

               SSWSWSSWSWSW  43321 11  ,                    (2.5) 

 

звідки випливає умова абсолютної інваріантності [8,94,106]: 

 

 Sвх

 

 SN
  Sвих



 
 

 SW1  
 

 

 SW2  
 

 

 SW3  
 

 

  

 

  

 

 SW4
 

 

 

  

 

  
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    01 43  SWSW .                                          (2.6) 

 

З огляду на те, що      SF/SDSW iii  , перепишемо рівність (2.5) 

наступним чином: 

 

                

              S

SS

вхSFSFSDSDSFSF

FSDSDSDSFSFSF





214343

4321321








                 (2.7) 

 

З цього виразу видно, що знаменник передавальної функції 

розімкнутого каналу  SF 4
 входить в характеристичне рівняння КСС (2.5) у 

вигляді співмножника 

 

                    SFSFSFSDSDSDSFSFSFSF
k 434321321   

 

де              SDSDSDSFSFSFSF 3213213   – характеристичний 

поліном КСС.  

Тому розімкнений зв'язок не впливає на стійкість системи [8,105,107].  

Наявність різниці в правій частині рівняння динаміки КСС (2.7) 

дозволяє за рахунок відповідного вибору поліномів    SFSD 44  впливати як 

на сталу, так і на перехідну складові помилки  [62,85,]. 

З виразу (2.7) видно, що для досягнення абсолютної інваріантності в 

системі, передавальна функція розімкнутого каналу повинна мати наступний 

вигляд: 

 

           SF/SDSD/SFSW/SW 443334 1                       (2.8) 

 

Звідси випливає, що порядок полінома  SD4  повинен бути вище 

порядку полінома  SF 4 , що неможливо з умов фізичної реалізації [104, 117].  
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Таким чином, досягнення абсолютної інваріантності в неперервних 

системах за допомогою ланок або обчислювальних пристроїв неперервного 

типу неможливе. Проте, введення в розімкнутий канал системи фізично 

реалізованих ланок  SW 4 , дозволяє підвищити порядок астатизму системи і 

синтезувати   – інваріантні системи [85,94,95]. 

 

2.1.2 Методика підвищення порядку астатизму комбінованої 

системи синхронізації 

 

Як випливає з розглянутих вище прикладів, для зменшення сталої 

помилки необхідно підвищувати порядок астатизму системи. Причому 

значення, до якого ми прагнемо при синтезі системи, визначається 

характером зміни вхідного впливу і вимогами до точності системи в сталому 

режимі. 

Запишемо в загальному вигляді передавальну функцію фізично 

реалізованого розімкнутого зв'язку [83,92,107,136]: 

 

     SFSDSTSKSW 44
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0j

j
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
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, mn.                (2.9) 

 

Порядок астатизму системи   визначається ступенем оператора S , що є 

загальним множником чисельника передавальної функції по помилці 

[85,107]. 

Передавальна функція по помилці КСС відповідно до рівняння (2.7): 

 

              
              

 
 SF

SSD

SFSDSDSDSFSFSF
SFSFSDSDSFSF

SKW
K

K
K










 0

4321321

214343 .        (2.10) 

 

Підставивши в вираз (2.10) вираз (2.9) і заклавши вимогу, щоб система 

мала астатизм порядку к=l, отримаємо вираз для чисельника передавальної 
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функції, яка визначається виразом (2.11): 

 

          l
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jK SSDSFSKSD
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 .            (2.11) 

 

Завдання зводиться до вибору коефіцієнтів K i4  і T j4  передавальної 

функції розімкнутого каналу таким чином, щоб поліном  SkD  містив S
1  в 

якості загального множника. 

Необхідно відзначити, що поліном  SF 4  входить до характеристичного 

рівняння комбінованої системи синхронізації. Тому область зміни параметрів 

T j4  обмежена вимогами до якості перехідного процесу. 

Якщо порядок вищої похідної вхідного сигналу r і потрібно усунути 

усталену помилку, то повинна виконуватись нерівність l> r. 

Загальний вигляд передавальної функції  SW4  розімкнутого зв'язку, 

що задовольняє умові виразу (2.9) і забезпечує k =l визначається виразом 

[103,107,136]: 
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 ,                     (2.12) 

 

де 
3
 - порядок астатизму вихідної системи без зв'язку. 

Зазвичай беруть m = n. Вища ступінь поліномів  SD4 і  SF4 буде 

m1
3

  

де  31  – величина, на яку необхідно підвищити порядок 

астатизму. Отже, m = l-1. 

Оскільки порядок астатизму вихідної системи  3 =1, то вираз (2.12) 

буде: 
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 .                        (2.13) 

 

Підставивши поліноми  SD4 ,  SF 4  з (2.13) в (2.11) отримаємо 

 

     
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                     (2.14) 

 

З виразу (2.14) з урахуванням виразу (2.11) отримуємо: 

 

    





























 014324

42341

41340

ll KKT

.........,..........
,KKT

,KKT

. 

 

Визначимо вид передавальної функції розімкнутого зв'язку для 

розглянутих вище випадків. 

Порядок вищої похідної вхідного сигналу (4) r = 1. Необхідний порядок 

астатизму l = 2. Вид передавальної функції розімкнутої зв'язку відповідно до 

виразу (2.13): 

 

   
 TST

SKSW
4041

41
4 

                                    (2.15) 

 

Поліном (2.14) при цьому має вигляд: 

 

    STSKKTSkD
2

4241340   

 

При виконанні умови K/TK 34041    отримаємо   STSkD
2

41 , тобто 
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застосування в якості розімкнутого зв'язку частотного дискримінатора 

дозволяє підвищити порядок астатизму системи до другого порядку. 

При r = 2; l = 3, вид передавальної функції  SW 4  буде: 

 

     TSTSK/SKSKSW 4041
2

4241
2

424   

 

З виразу (2.14) отримаємо 041340  KKT , KKT 42341  тоді 

  STSkD
2

42 , тобто отримаємо систему синхронізації з астатизмом третього 

порядку.  

Розімкнутий канал з такою функцією передачі може бути виконаний у 

вигляді паралельного (послідовного) включення двох ланок з передавальної 

функцією виду (2.15). 

Структурна схема комбінованої системи синхронізації КСС з 

розімкнутим каналом з включенням двох ланок, як варіант реалізації,  

зображена, на рис. 2.2. 

 

 

 

Рис. 2.2. Структурна схема лінійної моделі комбінованої системи 

синхронізації з послідовним включенням додаткових ланок 

 

Аналіз результатів моделювання за допомогою запропонованих виразів 

показав, що ведення в розімкнутий канал комбінованої системи синхронізації 

фізично реалізованих ланок, дозволяє підвищити порядок астатизму системи 
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і синтезувати інваріантні системи.  

Застосування в якості розімкнутого зв'язку частотного дискримінатора, 

дозволяє підвищити порядок астатизму комбінованої системи синхронізації 

системи до другого порядку.  

Розімкнутий канал виконаний у вигляді паралельного (послідовного) 

включення двох ланок частотного дискримінатора з запропонованою в роботі 

передавальною функцією дозволяє підвищити порядок астатизму до третього 

та вище порядку та не впливає на стійкість системи. 

Запропоновано в роботі аналітичні вирази можуть стати основою  

методики синтезу КСС при умові підвищення точності в сталому режимі. 

Вказана методика повинна враховувати кілька дестабілізуючих 

чинників, а саме: допплерівське зміщення; нестабільність генераторів; та 

адитивний шум з врахуванням особливостей роботи в цих умовах фазового і 

частотного дискримінаторів. 

Подальшим  напрямком досліджень є синтез розімкнутого зв’язку в 

комбінованих системах синхронізації на фоні адитивного гаусівського шуму 

при врахуванні фазової нестабільності генераторів. 

 

2.2. Метод побудови схеми системи синхронізації при умові 

мінімізації дисперсії фазової помилки 

 

Вирішення наукового завдання по підвищенню ефективності роботи 

системи синхронізації можна досягти провівши відповідні дослідження щодо 

створення комбінованих систем синхронізації, які включають в свій склад 

ланку розімкнутого зв’язку. 

В свою чергу, оцінка можливостей таких систем щодо мінімізації 

дисперсії фазової помилки є окремою науковою задачею, вирішення якої 

обумовлює актуальність досліджень, що проведені в даному пункті. 
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2.2.1 Методика мінімізації дисперсії фазової помилки комбінованої 

системи синхронізації 

 

Питання підвищення якості функціонування системи фазової 

синхронізації є постійними важливими науковими завданнями і можуть бути 

вирішені  методом створення відповідних оптимальних схем її побудови в 

напрямку мінімізації дисперсії фазової помилки та одночасно, забезпечення 

високої швидкодії. Очевидно, що вказані схеми вирішують питання 

мінімізації фазової помилки через розробку науково обґрунтованих 

оптимальних схем побудови, які функціонують на основі розроблених 

математичних моделей. Вказані математичні моделі, в свою чергу, повинні 

враховувати параметри всіх функціональних складових ланок і елементів 

вказаної схеми системи синхронізації.  

Кінцевим етапом розробки та впровадження таких математичних 

моделей в технічні рішення та побудованих на їх основі схем синхронізації є 

вирішення ряду завдань, а саме:  

– оцінка граничних можливостей вказаних схем щодо мінімізації 

дисперсії фазової помилки; 

– підбір та обґрунтування параметрів складових елементів та 

функціональних ланок схеми побудови систем синхронізації в напрямку 

мінімізації дисперсії фазової помилки в процесі стеження за несучою 

частотою. 

Для досягнення вказаної мети необхідно: 

1. Розробити відповідні математичні залежності, що дозволяють 

визначити дисперсію фазової помилки комбінованої системи синхронізації в 

умовах впливу адитивного гаусівського шуму. 

2. Здійснити методами математичного моделювання оцінку впливу 

параметрів ланки розімкнутого зв’язку на мінімізацію дисперсії фазової 

помилки комбінованої системи синхронізації від рівня сигналу адитивного 
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гаусівського шуму. 

Структурна схема лінійної моделі системи синхронізації КСС, яка 

розглядається в роботі, зображена на рис. 2.1. 

Перейдемо до розробки математичних залежностей, що дозволяють 

визначити дисперсію фазової помилки комбінованої системи 

синхронізації в умовах впливу адитивного гаусівського шуму.  

У загальному випадку фазова модуляція сигналу містить чотири складові 

[53,68]: 

 

          ,
вх

t d t M t t N t                               (2.16) 

 

де  d t  – допплерівський зсув на вході;  M t  – корисна кутова 

модуляція;  t  –загальна сума перешкод. 

При когерентному прийомі необхідне точне знання поточної фази 

несучого коливання. При використанні системи синхронізації як фільтру 

фази, вхідним сигналом є, у відповідності до виразу (2.16), сума    d t t , 

де      1 2t t t    ,  2 t  – сума різних внутрішніх перешкод. Процеси 

 M t  та  N t  представляють в даному випадку загальну перешкоду.  

Дисперсія фазової помилки складається, таким чином, з чотирьох 

компонентів [48]: 

 

2 2 2 2 2 ,d M N                                           (2.17) 

 

де 2

d  – дисперсія помилки по динаміці передачі сигналу; 2

 
 – 

дисперсія фазового зсуву несучої частоти; 2

M  – дисперсія помилки по 

модуляції сигналу; 2

N  – дисперсія помилки від дії внутрішнього шуму 

системи. 

Кожен з них, відповідно до спектральної теорії, визначається 
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наступним чином [48,53,109]: 
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де  W j   – передавальна функція системи синхронізації в частотні 

області;  SG   – енергетичний спектр сигналів на вході системи. 

Для визначення складових фазової помилки (2.17) застосуємо вирази 

(2.18) та (2.19), підставивши в них передавальні функції для КСС: 
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та енергетичні спектри GS()=GM() та Gn()=GN() [12, 15]. 

Для зручності інтегрування представимо інтеграли (2.18), (2.19) у 

вигляді інтегралів Персеваля [126,127]: 
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Тоді значення інтегралів n виражаються за допомогою відрахувань 

через коефіцієнтів i, I наступним чином [126, 127]: 
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де 

1 0

0 2
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An – старший визначник Гурвіца для поліному n(j); 

Вn – визначник, що виходить з визначника An шляхом заміни першого 

стовпчика коефіцієнтами i. 

Вирази (2.20) та (2.21) в подальшому будуть зручними при розробці 

алгоритму та проведення аналізу та синтезу системи синхронізації за 

допомогою комп’ютерного моделювання. 

В подальшому розглянемо моделюючий сигнал  m t  двох типів: з 

«максимально плоскою (батервортовською) формою спектра» та асимпотичні 

гаусовські процеси. Їх енергетичні спектри можна описати відповідно 

наступними виразами [53,137,138]: 
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                                  (2.22) 
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K n
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
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  
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  

   

                        (2.23) 

 

де  

 

 1
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,

c
n

c
K n






 
 
   
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 
 

2

4
,

n c

K n





 
 

 

sin sin ,
x

c
x

  

c  – частота, що відповідає половині потужності. 

Такі спектри є характерними для широкого класу сигналів, що 

застосовуються в зв’язку [53,109,126]: 

 

     1 2 ,,1 ,1 ,1G G G     

 

при 1n   вони однакові. 

Розглянемо можливості зменшення середньо квадратичної помилки 

(СКП), яка пов’язана з мінімально граничною дисперсією фазової помилки 

при стеженні за несучою частотою в КСС. Розгляд проведемо для 

конкретного типу ланки розімкнутого зв’язку з передавальною функцією 

W4(S) та фіксованим значенням параметру n в виразах (2.22) та (2.23) 

енергетичного спектра вхідного сигналу. Для цього: 

– розробимо аналітичні залежності, що дозволяють оцінити ступінь 

зменшення СКП в КСС в порівнянні з ЗСС і ефективність введення 

розімкнутого зв'язку при різних значеннях відношення сигнал/перешкода; 

– розробимо алгоритм синтезу розімкненого зв'язку для КСС; 

– за допомогою математичного моделювання на основі розробленого 

алгоритму проведемо дослідження зміни СКП при різних спектрах сигналу 

та рівнях адитивної перешкоди на вході системи. 

Перейдемо до розробки аналітичних залежностей, що дозволяють 

оцінити ступінь зменшення СКП в КСС в порівнянні з ЗСС і ефективність 

введення розімкнутої зв'язку при різних значеннях відносини 

сигнал/перешкода. 

Приймемо, що в якості розімкненого каналу використаний частотний 

дискримінатор з передавальною функцією виду (2.24) при n=1, тобто 
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[40,139]: 

 

 
 

 
4

4

4

.
1

K S
W S

T S



                                           (2.24) 

 

Параметр n в виразах (2.22) та (2.23) приймемо рівним одиниці. При 

цьому: 

 

1 2 2

2

.

1

( ) ( )
c

c

w
G w G w

w

w

 
 
  

  
   
   

 

 

Розглянемо випадок, коли основним заважаючим фактором роботи 

системи є адитивний гаусівський шум. При цьому спектр фазової модуляції 

обумовлений тільки сигналом m(t) та дорівнює [51,53, 126]: 

 

   2

i .M mG K G                                        (2.25) 

 

Оскільки в даній роботі розглядається система синхронізації високої 

точності, то будемо вважати, що величина фазового помилки (або її 

дисперсія) задовольняють умовам малості 48, 87, що дозволяє розглядати її, 

як лінійну модель. Якщо вхідний шум визначається як «білий» та з 

односторонньою спектральною щільністю 
0

2

N
, то як показано в [48,49, 68], 

еквівалентний фазовий шум N  , є також приблизно «білим». 

Енергетичний спектр приведеного фазового шуму, перерахованого на 

вхід системи, при цьому буде: 
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 
 

0

2

0

.
2

N

N
G

A
                                         (2.26) 

 

Визначимо вираз дисперсії фазової помилки. Для цього: 

– підставимо в вирази (2.18) та (2.19) передавальні функції КСС 

[40,139]; 

– врахуємо енергетичні спектри вхідної фази сигналу виразів (2.15) та 

(2.20) та енергетичні спектри перерахованого на вхід еквівалентного 

фазового шуму (2.25); 

– використаємо співвідношення (2.20) та (2.21). 

Кінцевий вираз дисперсії фазової помилки з урахуванням вимог, 

поданих в роботі [100], буде мати вигляд: 

 

2 2

1 4 2 4 3.K K K                                         (2.27) 

 

Подамо вираз (2.27) в наступному вигляді: 

 

2
2

2 1 3 22
1 4

1 1

4
.

2 4
K K

  
 

 

   
    
   

                              (2.28) 

 

З цього співвідношення слідує, що функція 2

K  має максимум в дійсній 

області при оптимальному значенні K4, який визначається наступним 

виразом: 

 

 
2

4 2

1

0.,  
2

K





                                       (2.29) 

 

При цьому, мінімальне значення дисперсії фазової помилки дорівнює: 
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 

2
2 2 23 2

min 3

1

.
4

K  

 
  




                                  (2.30) 

 

Для замкнутої системи синхронізації мінімальне значення дисперсії 

помилки можна отримати з виразу (2.27) при K4=0: 

 

2

3min 3.                                            (2.31) 

 

Оскільки 1>0 и 2

2 >0, то величина дисперсії помилки в КСС (2.30) 

менше, чим в ЗCC (2.27) на величину 
2

2 2

14






   при любому виборі 

параметрів останньої. 

Для того, щоб мінімум функції (2.31) знаходився в області позитивних 

значень параметра K4, необхідно, щоб виконувалась рівність: 

 

2 0.                                                    (2.32) 

 

Розглянемо, від чого залежить значення параметра 2  та, через 

нього, область застосування КСС. 

В загальному вигляді маємо [100]: 
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Аналіз поданих співвідношень показує, що при T1=0, (тобто при 
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замкнутому контурі в якості фільтра використовується аперіодична 

ланка), умова (2.32) виконується при любих значеннях параметрів  

системи та сигналів, тому КСС дає перевагу по порівнянню з ЗCC.  

При Т0 необхідно, щоб виконувалась нерівність [40,100]: 

 

 

 
 0 1 2

1

0

.
2

m c

A KT
K F

a q
                                          (2.33) 

 

Якщо врахувати, що  1 22
2

m
T T  , де m1 – параметр фільтру [100], 

то нерівність (2.33) в розгорнутому виді буде: 

 

 
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2 2

2

0 1 2

0 1 2
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c m

c c

qT K
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Додаткове зменшення дисперсії фазової помилки в КСС можливе, 

як показано в [37,100], за рахунок відповідного вибору параметра 

знаменника розімкнутого зв’язку. 

Графіки залежності  
2

4 42

3

, ,
K

f K T








   отримані методом математичного 

моделювання з уточненням їх залежностей по даним робіт [40,100], подані на 

Рис. 2.3. 

Як слідує з вказаних залежностей на Рис. 2.3, збільшення 

параметра 4T  зменшує величину 2

K  та викликає за собою зміну 

оптимального значення параметра 4K . 

Але збільшення параметра 4T  еквівалентно зменшенню внесеного 

розімкнутої зв'язком кореня. Тому зміна 4T  обмежена найменшим значенням 

кореня характеристичного рівняння замкнутої системи. 

При збільшенні параметра n в формулах (2.22), (2.23), вирази для 

дисперсії фазової помилки ускладнюються та їх безпосередній аналіз 
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стає складним.  

 

 

Рис. 2. 3 Залежність дисперсії фазової помилки комбінованих систем 

синхронізації від параметрів розімкнутого каналу 

 

Кінцевий вираз для дисперсії фазової помилки в цьому випадку 

можемо записати в наступному вигляді, з врахуванням вимог робіт 

[100,140]: 
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1 1 22 4 2 2 10 4 ,K N F K N F K                                   (2.35) 

 

де функція від індексу модуляції фази корисним процесом та функція 

від рівня шумів в каналі відповідно: 
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Оптимальне значення параметру K4, що мінімізує функцію (2.35) буде: 
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Підстановка (2.36) в (2.35) дає мінімальне значення дисперсії фазової 

помилки в КСС: 
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де    2
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Тобто, в цьому випадку дисперсія фазової помилки в КСС також 

менше, ніж в ЗCC на величину 2
 . 

При цьому, ефект зменшення дисперсії фазової помилки за 

рахунок введення зв’язку по заданому впливу залежить від рівня шумів 

в каналі (функція  NfN 022
 ) та від індексу модуляції фази вхідного 

сигналу процесом (2.23) (функція N1) від потужності сигналу. 

Результати аналізу КСС за допомогою математичного моделювання 

відображені на Рис. 2.4 та Рис. 2.5. 

Аналіз Рис. 2.4 та Рис. 2.5 показує, що при визначеному рівні 

перешкоди розімкнутий зв'язок стає неефективним. 

Таким чином, в підпункті розроблені та уточнені математичні 

залежності, що дозволяють визначити дисперсію фазової помилки в умовах 

впливу адитивного гаусівського шуму. А також подано відповідний алгоритм 

її визначення. Шляхом підбору параметрів складових елементів схеми 
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побудови комбінованої системи синхронізації з розімкнутим 

(компенсуючим) зв’язком проведено оцінку можливостей щодо мінімізації 

дисперсії фазової помилки в умовах впливу адитивного гаусівського шуму. 
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Рис. 2.4. Залежності =f1(K4, N0, T2=T4=const) 
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Рис. 2.5. Залежності =f2(K4, T2, N0=const) 

 

Завдяки проведеній оцінці впливу параметрів ланки розімкнутого 

зв’язку на мінімізацію дисперсії фазової помилки комбінованої системи 

синхронізації від рівня сигналу адитивного гаусівського шуму було 

встановлено наступне. 

Величина дисперсії помилки для комбінованої системи синхронізації 

значно менша, ніж для замкнутої системи синхронізації при будь-якому 

виборі параметрів останньої. Ефект зменшення дисперсії фазової помилки за 

рахунок введення розірваного зв’язку по заданому впливу залежить від рівня 

сигналу шуму та від індексу модуляції фази вхідного сигналу. При 

застосуванні в якості простого розірваного зв’язку частотного 

дискримінатора, включеного в схему комбінованої системи синхронізації 

паралельно, мінімальна дисперсія фазової помилки при рості рівня шуму до 

певної критичної межі має обмеження, а даний розірваний зв'язок втрачає 

свою ефективність. 

 

2.2.2 Методика мінімізації впливу фазової нестабільності опорних 

генераторів комбінованої системи синхронізації на дисперсію фазової 

помилки 

 

Як було зазначено раніше, робота систем синхронізації 

характеризується впливом ряду збурень та шумів на їх роботу. А саме 

адитивного флуктуаційного шуму, збурення корисної кутовий модуляції (в 

разі фільтрації несучої частоти), стрибків фази і частоти та  інших. Поряд з 

зовнішнім впливом на якість роботи системи фазової синхронізації можуть 

чинити і внутрішні збурення, основними з яких в фазокогерентних системах 

є нестабільності генератора, що підлаштовується [37,90,141].  

При когерентному прийомі необхідне точне знання поточної фази 

несучого коливання. При використанні системи синхронізації як фільтру 
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фази, вхідним сигналом є, у відповідності до виразу (2.17), сума    ttd  , 

де      ttt  21 ,  t2  - нестабільності опорного генератора (ПГ) Процеси 

 tM  і  tN  представляють в даному випадку перешкоду.  

Дисперсія фазової помилки складається, таким чином, з чотирьох 

компонентів. 

Передавальна функція по помилці ЗСС визначена виразом (2.38)  

[37,1136,46]: 

 

 
     

   
 SF

SSD

aSaSa

SST
SWSWSW

SW
з

з
з










 0

21
2

0

2

321

1
1

1

            (2.38)
 

 

Отже, передавальна функція  ПГ –  SW 3  буде визначатись, як: 

 

                SWSSWSW/SWSWSWSW 3213213 1               (2.39) 

 

З виразів (2.38), (2.39) видно, що мінімізувати величину 2

  можна лише 

шляхом відповідного підбору параметрів ланок    SWSW 31
 . Оскільки ці 

параметри входять в характеристичне рівняння ЗСС  SF3  = 0, то зміна їх з 

метою зменшити дисперсію фазової помилки погіршить якість перехідного 

процесу в системі ЗСС [37,110, 136]. 

Визначимо можливості мінімізації дисперсії фазової помилки в КСС і 

методику синтезу розімкненого зв'язку з умови min 2

 .  

Структурна схема лінійної моделі КСС з додатковою ланкою, прийнята 

для дослідження, показана на рис. 2.1. 

Відповідно до передавальної функції по помилці КСС з виразу (2.38) 

знайдемо [40, 85,136]: 

 

 
              
              

 
 SF

SD

SFSDSDSDSFSFSF

SDSDSFSFSFSDSD
SW

K

K
K 




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4321321

3421421 ,            (2.40) 
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де      SFSFSFK 43
 . 

Оскільки в чисельники передавальних функцій КСС, заданих виразами 

(2.38), (2.40) входять поліноми  SF4
,  SD4  додаткової розімкненої ланки, то 

шляхом відповідного вибору їх параметрів можна додатково мінімізувати 

дисперсію фазової помилки. Приймемо до уваги, що  поліном  SF4
 входить 

в характеристичне рівняння КСС у вигляді співмножника, тому корені, що 

вносяться ним, можна вибрати так, щоб вони не впливали на перехідний 

процес початкової системи. Якщо вимагати, щоб виконувалася умова: 

 

     SFSFSF 214
 ,                                   (2.41) 

 

то передавальні функції КСС по помилці і по вихідному сигналу 

відповідно будуть: 
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 
        

           
 
 SF
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SDSDSDSFSFSF

SDSDSDSD
SW K

K
3321321

3421 



                        (2.43) 

 

У цьому випадку характеристичні рівняння ЗСС і КСС однакові, тобто 

   SFSFK 3
  і розімкнений зв'язок  SW 4  можна синтезувати тільки з умови 

min 2

 .  

Розглянемо випадок стеження за несучою частотою на фоні шуму 

при     0 tMtd , і порівняємо можливості мінімізації дисперсії фазової 

помилки в ЗСС і КСС.  

Якщо потрібно врахувати компоненту  td , то необхідно розглядати 

спектри: 
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     
GGG dS

,        GGG NMn
                    (2.44) 

 

Як відомо [53, 109 енергетичний спектр нестабільностей ПГ може бути 

представлений у вигляді: 

 

    


j/NNG fT
2 ,                                 (2.45) 

 

де N T
, N f

 – постійні, що характеризують тепловий шум і шум типу 

f/1  відповідно.  

В цьому випадку вираз для дисперсії фазової помилки в ЗСС буде [136]: 
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  ,                         (2.46) 

 

де   2
2

10 TKTAr  ,     TTTW r//rПІФL 2113 121   двостороння шумова смуга 

пропорційно-інтегруючого фільтра (ПІФ),   51,rG  .  

З цього виразу видно, що зміна шумової смуги по різному впливає 

на величину дисперсії фазової помилки, яка викликана нестабільністю 

генераторів і адитивним шумом.  

Якщо взяти похідну по W L3  і прирівняти її до нуля, знайдемо 

W ОПТ3L , аналіз якого показує, що мінімум дисперсії фазової помилки 

отримуємо при включенні в замкнутий контур ідеального фільтра (ІФ) 

замість пропорційно-інтегруючого фільтра (ПІФ), що, як було показано в 

[3], погіршує динаміку системи ЗCC.  

При 10
4

6 P/Pc , 0NT , 080,N f   оптимальними з точки зору min 2

  

будуть наступні значення r = 7; W L3  = 26 Гц. При цьому отримуємо  rG  = 

1,6, 
93,12 

 . 

Включення в ЗСС ІФ замість ПІФ дещо розширює шумову смугу 



 136 

системи [40,41142,143]. Дійсно,    TW /rІФL 13 21  і 

  11 2133  TTWW r// ПІФLІФL . 

Таке ж збільшення шумової смуги можна отримати при ПІФ в 

замкнутому контурі шляхом відповідного вибору параметрів розімкненого 

каналу.  

Визначимо вид і параметри ланки  SW 4
 розімкненого зв'язку, що 

дозволяє отримати КСС з такою ж смугою як ЗСС з ІФ, але при ПІФ в 

замкнутому контурі, параметри якого можуть бути вибрані з умови 

забезпечення необхідної якості динаміки системи. Іншими словами  будемо 

синтезувати розімкнений зв'язок з умови: 

 

WW ІФLLK 3
 ,                                             (2.47) 

 

що дозволить оптимізувати систему по мінімуму дисперсії фазової 

помилки без погіршення динаміки. 

На Рис. 2.1. позначені:  SW1 – передавальна функція фазового 

дискримінатора (ФД),  SW 2
 – фільтру (Ф),  SW 3

– опорного генератора 

(ПГ), які мають наступний вигляд [40,140]: 
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,             (2.48) 

 

де   KAK ФД11
 ; 

K1  – коефіцієнт підсилення ПГ; 

S  – оператор Лапласа. 

 

Надалі розглядатимемо системи синхронізації з ПІФ в замкнутому 

контурі з передавальною функцією виду [40]: 
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   
 1ST

1STSW
2

1
2




                                   (2.49) 

 

Загальний вигляд передавальної функції  SW 4  розімкнутого зв'язку, 

що задовольняє умові забезпечує  k  = l визначається виразом [40, 136]: 
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де    3    - порядок астатизму вихідної системи без зв'язку.  

 

Якщо в формули (2.42), (2.43) підставити вирази для передавальних 

функцій ланок  системи Рис. 2.1 з (2.48), (2.49) і (2.50), при n=1, отримаємо: 

 

         SF/SDaSaSa/SbSbSW KK 321
2

01
2

0                   (2.51) 

 

         SF/SDaSaSa/CSCSW KK 321010                    (2.52) 

 

де Tb 20  , KKb 431 1 , KKAG 3101
 , KKTKAG 431100

  

 

Двостороння шумова смуга КСС з ПІФ в замкнутому контурі буде 

[109,144,145]. 
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де  TT r/ 21 . 
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З умови (2.47) знаходимо необхідне значення  W L . З урахуванням 

виразів W L  ІФ і W L3  ПІФ маємо: 

 

     121 133 TWWW /rПІФLІФLL                       (2.55) 

 

Порівнюючи вирази (2.54) і (2.55), отримаємо наступне рівняння: 

 

    02
2

431
2

430   KKKK                              (2.56) 

 

де r 
2

0 ; r21  ;  1r12   

 

Якщо розв’язати рівняння (2.56), знайдемо значення параметра  K4 , при 

якому забезпечується оптимальна передавальна функція КСС з умови min
2


 

при необхідній якості динаміки системи.  

Для наведених вище числових значень маємо   KK /
34 57 . 

Збільшити абсолютні значення коренів характеристичного рівняння 

можна, наприклад, збільшуючи значення параметра T 2  фільтру. При цьому 

шумова смуга системи, що дорівнює 
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буде зменшуватися, відхиляючись від оптимального значення. Тому 

розімкнений зв'язок необхідно вибирати так, щоб компенсувати це 

відхилення.  

Розкривши вираз (2.54), отримаємо вираз для приросту величини  W L , 

таким чином: 
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З цього виразу видно, що при будь-якому скільки завгодно малому 

значенні параметра T 2 , при збільшенні параметра K4  розімкненого зв'язку, 

можна отримати будь-який необхідний приріст шумової смуги [143,144]. 

Отже, збільшення абсолютного значення коренів характеристичного 

рівняння при збереженні оптимального значення дисперсії фазової помилки, 

обмежене лише фізично досяжним значенням параметра T 2  фільтру.  

Таким чином. в умовах фазової нестабільності генераторів, збільшення 

шумової смуги пропускання вхідного сигналу можна досягнути 

застосувавши в замкнутому контурі КСС ПІФ  та здійсненням відповідного 

підбору параметрів передавальної функції ланки розімкненого каналу.  

В умовах фазової нестабільності генераторів КСС шляхом підбором 

параметрів ПІФ можна забезпечити необхідну динаміку системи та досягти 

збереження оптимального значення дисперсії фазової помилки в ній. 

 

2.2.3 Методика оцінки обмежень, що формуються впливом 

випадкового вхідного сигналу на процес мінімізації фазової помилки 

комбінованої системи синхронізації 

 

Проведена в попередніх параграфах  робота що до  оцінки дисперсії 

фазової помилки показала, що її зменшення за рахунок введення 

розімкнутого зв’язку по заданому впливу залежить від рівня сигналу шуму і 

від індексу модуляції фази вхідного сигналу. А при застосуванні в якості 

простого розімкнутого зв’язку функціональної ланки, включеної в схему 

комбінованої системи синхронізації паралельно, мінімальна дисперсія 

фазової помилки при рості рівня шуму до певної критичної межі має 

обмеження а даний розімкнутий зв'язок втрачає свою ефективність. 

Очевидно, що крім визначених в вказаних роботах чинників є ще ряд 
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факторів, що можуть чинити вплив та обмежувати можливості синтезу 

розімкнутого зв’язку вище вказаної системи синхронізації, що зазначалось 

також в роботі [53,84,99]. 

Ефективність застосування комбінованої системи синхронізації 

залежить загалом від різних чинників, та безпосередньо від рівня аддитивної 

перешкоди на вході системи, що зазначено в  роботах [40, 43, 55]. 

Окрім цього існують інші фактори, що зменшують позитивний ефект 

від введення в систему додаткового складного розімкнутого зв’язку [83,92]  . 

При синтезі комбінованих систем синхронізації в замкнутий контур 

вводиться форсуючий сигнал  SN , який чинить вплив на управляючий 

елемент генератора, що підстроюється, безпосередньо, чи через фільтр 

нижніх частот (рис. 2.1) [40,43,90]   

Форсуючий сигнал  SN  пропорційний похідним вхідного сигналу. 

якщо система синхронізації використовується для стеження за 

допплерівським сигналом виду (1.33) [53, 109]. 
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А  td  заданий функцією полінольмального типу то форсуючий сигнал 

може включати декілька похідних від вхідного сигналу [53,109].  

При кутовій демодуляції на фоні шуму, для зменшення дисперсії 

фазової помилки до необхідної величини, виникає потреба ввести ряд 

похідних в форсуючий сигнал. При цьому сумарний сигнал на вході 

управляючого елементу може досягати великих пікових значень. 

Генератор, що підстроюється загалом є нелінійною ланкою з не 

лінійністю типу насищення [54,146]. Діапазон змін його вихідної частоти 

обмежений характеристиками управляючого елемента. Зміни другої похідної 

вихідної фази обмежені інерційністю генератор, що підстроюється і 

інерційністю фільтра, якщо форсуючий сигнал подається на вхід фільтра 
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низьких частот (ФНЧ). Тому ефект введення форсуючого сигналу 

зменшується через наявність вищеподаних обмежень і при синтезі КСС їх 

необхідно враховувати [146, 148-152]. Загалом, при формуванні вхідного 

впливу на систему детермінованим сигналом виду (1.33) та, якщо вхідний 

сигнал випадковий, необхідно врахувати обмеження на N похідних від фази 

вхідного сигналу, що накладаються на дисперсії похідних вихідної фази 

сигналу [40,53,89]. 

Таким чином, врахування обмежень, що формуються впливом 

випадкового вхідного сигналу на інерційність генераторів, що підстроюються 

і  на інерційність ФНЧ КСС в процесі синтезу її розімкнутого зв’язку є 

актуальною науковою задачею рішенню якої присвячена дана робота. 

Розглянемо вирішення наукового завдання по мінімізації 

середньоквадратичної помилки, коли фаза сигналу модульована випадковим 

процесом (2.23)/ 

Моделюючий сигнал  m t
 в подальшому будемо приймати в вигляді  

двох типів: з «максимально плоскою (батервортовською) формою спектра» 

та асимпотичні гаусовські процеси. Їх енергетичні спектри можна описати 

відповідно виразами (2.22), (2.23) [109,117]: 

Розглянемо можливості зменшення середньо квадратичної помилки 

(СКП), яка пов’язана з мінімально граничною дисперсією фазової помилки 

при стеженні за несучою частотою в КСС. 

При 2n  на дисперсію першої і другої похідних вихідної фази 

накладаються обмеження [109,130]: 

 

Q
out 1

2 


, Q
out 2

2 


 

 

При таких умовах додатковий сигнал по розімкнутій ланці буде 

вносити менший ефект, чим в системі без обмежень. А при деяких граничних 

значеннях обмежень додатковий розімкнутий зв’язок стає не ефективним 
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[83]. 

Оцінимо вплив обмежень, що накладаються на вихідну координату 

системи синхронізації та на величину дисперсії фазової помилки в 

комбінованій системі синхронізації з регулюванням по відхиленням.  

Для цього виведемо функціональну залежність, що пов’язує дисперсію 

фазової помилки з дисперсією першої і другої похідної вихідної координати з 

врахуванням обмежень в КСС [109,117]: 

 

out
IIIF out 

   21 ,                                   (2.58) 

 

Де 1 , 2  – множники Лагранжа, 2

out
I


 

, outout
I 

 
, 2

outout
I





. 

 

Перша складова визначає мінімальне значення фазової помилки та 

визначається виразом (2.59)  

 

22
3

2
  minK ,                                        (2.59) 

 

де    212321121101102
2

3  NaaN ,   23
2
1223121

2 KKNaKN   0. 

 

Першу складову також можна визначити виразом який після 

нескладних перетворень можна записати  в вигляді [109,147]. 

 

342
2
41 AKAKAI  , 

 

де   0
2
3

2
0211 CKАвA  ,   030212 2 CKАвA  ,   0

2

423213 CTвA  , 

 232221

2

2124

2

21200 2C   

Складники вихI  та вихI  знайдемо з співвідношень 
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      






 dGjjWI MKвых

2

2

1
 Q1,                         (2.60) 

     


 




 dGjjWI MKвых

2

2

2

1
 Q2                        (2.61) 

 

Підставивши в вищеподані співвідношення вирази для передавальних 

та енергетичних функцій 

 

         S/SS/SS FDaaSabSbW KK 321
2

01
2

0 
 ,                  (2.62) 

 

      ...,,n,n//nn,w

n
n

cKG 3211
2

22









                            (2.63) 

 

і визначивши інтеграли по виразу (2.20) в вигляді інтегралу: 

 

 
   













d
jj

jM
Ιn

2

1
, 

 

де     



n

i

in
i jj

0

,      
 





1

0

12
n

i

-in
i jj . 

отримаємо 

 

   

     
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где 01310    , 2

011 в  , 2

112 в  ,   0

2

m3

2

0231 СвKKAB  , 

  0
2

31
2
0232 2 СвKKKAB m ,    0

2
31023213 СвKKAB  . 
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   

     
342

2
41

222

2

21
2

0

2
1

3
0

2

2

DKDKD

d

ajaja

jвjввK
I

c

m
вых




















 . 

де      
2 2

1 0 3 22 23 21 24 20 0mD A K K в С       
 

, 

     

     

2 2

2 1 0 3 22 23 21 24 20 0

2 2

3 0 1 3 22 23 21 24 20 23 20 0

2 ,

.

m

m

D K A K K в С

D A K K K в С

    

      

   
 

    
 

 

 

Тоді функціонал (2.58) для системи синхронізації з комбінованим 

регулюванням можна записати наступним чином: 

 

   2 2 2

1 4 2 4 3 1 1 4 2 4 3 2 1 4 2 4 3KF A K A K A в K в K D в K в K D               (2.64) 

 

Аналогічний функціонал для системи з принципом регулювання по 

відхиленню отримаємо із нерівності (2.64) при підстановці в останнє 

значення K4 =0. 

 

3 3 1 3 2 3F A в D                                            (2.65) 

 

Оптимальне значення параметра додаткового зв’язку, що може 

мінімізувати функціонал (2.64), знайдемо, якщо візьмемо похідну від F K
 по 

параметру і прирівняємо її до «0» 

 

 DbA

DbA
K OPT

12211

22212

4
2 






                                    (2.66) 

 

Для визначення множника Лагранжа підставимо значення K OPT4   з 

(2.66) в рівняння обмежень (2.60) та отримаємо наступну систему рівнянь: 
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   

2

2 1 2 2 2 2 1 2 2 2
1 2 3 1

1 1 1 2 1 1 1 1 2 12 2

А в D А в D
в в в Q

А в D А в D

   

   

    
   

    
, 

 

Рішення якої дає можливість визначити значення 
1
, 

2
 

На підставі виразів (2.64), (2.65), (2.66) проведемо математичне 

моделювання та побудуємо та уточнимо графіки залежностей 

 Ff
F

F K
41

3

 ,   fK OPT 24
/ 

Значення параметрів ланок системи і вхідного сигналу приймемо в 

значеннях:  

T1
=0,01 c,  T 2

=0,1 c, K1
= K 3

= 2
0A =1. 

Відповідні графіки, з уточненнями по розрахунку та умовам 

моделювання  подані на Рис. 2.6  і Рис. 2.7  [136].  

Аналіз приведених на Рис. 2.6 та Рис. 2.7 залежностей показує, що, 

якщо в системі є обмеження по будь якій координаті, то ефект від введення 

додаткової ланки знижується. 

При цьому, при збільшенні обмеження, відношення відповідних 

функціоналів для КСС та ЗCC наближаються до одиниці. Рис.2.6. Крім цего, з 

графіків Рис.2.7 можна помітити, що при збільшенні обмежень, що 

накладаються на вихідну координату, параметр чисельника додаткової 

розімкнутої ланки зменшується і при деяких порогових значеннях 

перетворюється в «0». Тобто, введення додаткової ланки не дає необхідного 

ефекту і стає недоцільним.  

Так, для розглянутої системи граничне значення множників Лагранжа, 

що характеризують обмеження, що накладаються на дисперсію першої і 

другої похідних вихідної координати, відповідно будуть 
1
=0,7410-1; 


2
=0,8710-3. 

Необхідно відмітити, що загалом при прийомі вхідного сигналу системою 

синхронізації актуальною проблемою є зменшення впливу шумових завад з 

метою збільшення спiввiдношення сигнал/завада (SNR). 
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b 

a 

Рис. 2.6 Графік залежності 
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Рис.2.7 Графік залежності 
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2124 fK OPT
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Ця проблема є також актуальною для інших технічних систем, що 

діють в умовах різних чинників впливу зовнішнього середовища.  

Одним з методів зменшення впливу шумових завад на вході системи 

синхронізації достатньо показово поданий в роботах [153,154]. Наукова 

стаття [154] присвячена ортогональнiй лагерровськiй фiльтрацiї шумових 

процесів, які описуються лiнiйними випадковими процесами. 

Запропонований метод фiльтрацiї дає можливість зменшити вплив шумових 

завад, які описуються стаціонарними лiнiйними випадковими процесами, при 

роботі кореляційних систем. Ідея цього методу полягає у використанні 

ортогональних фiльтрiв Лагерра в якості вхідних ланок кореляційної 

системи. Вказаний метод може бути використаний в подальших 

дослідженнях щодо підвищення ефективності процесу мінімізації дисперсії 

фазової помилки в процесі стеження за несучою частотою. 

Подані в роботі результати оцінки обмежень, що формуються впливом 

випадкового вхідного сигналу на мінімізацію фазової помилки в процесі 

стеження за несучою частотою комбінованої системи синхронізації  

радіотехнічного пристрою зв’язку показали, що: 

– при наявності обмежень по будь якій координаті вхідного сигналу 

ефект від введення додаткової ланки  розімкнутого зв’язку при синтезу КСС 

знижується і при деяких порогових значеннях перетворюється в «0» а 

введення додаткової ланки не дає необхідного ефекту і стає недоцільним;  

– збільшення значень таких обмежень приводить до підвищення до 

одиниці відношення відповідних функціоналів для комбінованої та замкнутої 

систем синхронізації. 
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2.2.4 Методика оцінки впливу відхилень параметрів каналів 

обробки вхідного сигналу на фазову помилку комбінованої системи 

синхронізації 

 

Підвищення точності роботи системи фазової синхронізації вимагає 

розгляду цієї системи, як системи високого порядку точності. В свою чергу, 

характеристики систем високого порядку виявляються досить чутливими до 

змін параметрів схеми і коефіцієнтів посилення. З підвищенням точності 

роботи системи синхронізації, помилки, викликані відхиленнями параметрів 

схеми стають порівнянними з помилками від збурень. Тому в комбінованих 

системах синхронізації необхідно досліджувати чутливість важливих 

координати системи до відхилень параметрів ланок замкнутого і 

розімкнутому каналів. 

Для оцінки чутливості скористаємося підходами та методами, 

викладеної в роботах [54,155–157]. При цьому розглянемо для спрощення 

систему синхронізації, що стежить за допплерівським сигналом виду  (1.33) 

за відсутності шуму. 

 

    1
1

0

1
0  





 rttd
N

r

r
r

. 

 

Розглянемо КСС з розімкненим зв’язком при умові підвищення порядку 

астатизму. У відповідності до схеми  рис. 2.1 запишемо рівняння динаміки 

КСС: 

 

     Sвихвх SS   ,   

               SSWSWSWSSWSWS вхвих
 32143 . 

 

З цих рівнянь знаходимо вираз для фазової помилки 
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(S)=(1-W3(S)W4(S))/(1+W1(S)W2(S)W3(S))вх(S). 

 

Подамо його в наступній формі: 

 

(S)=W1(S)вх(S)-W2(S)вх(S),                            (2.67) 

 

де W1(S)=1/(1+W1(S)W2(S)W3(S)=W(S), 

W2(S)=W1(S)W3(S)W4(S). 

 

З виразу (2.67) видно, що вхідний вплив вх(t) впливає на величину 

фазової помилки (t) по каналу, що містить лише  ланки замкнутого контуру 

через передавальну функцію W(S) Та по каналу, в який входить передавальна 

функція розімкнутого зв’язку. Природно, що при зміні параметрів цих каналів 

буде також змінюватись і помилка системи.  

Зобразимо структурну схему КСС, що включає два канали відповідно 

виразам 2.67 (Рис.2.8 ) 

 

вх(S)

W4(S) W3(S)W(S)

W(S)

(S)

 

 

Рис.2.8 Структурна схема КСС для визначення чутливості  

фазової помилки до параметрів системи 

 

Фазова помилка при цьому може бути подана в вигляді суми двох 

складових, що отримані на виході кожного каналу: 
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(S)=1(S)+2(S),                                         (2.68) 

 

где 1(S)=W1(S)вх(S), 2(S)=-W2(S)вх(S). 

 

Використавши рівність (1.39) кожну складову вираз (2.68) можна 

подати в вигляді наступного ряду: 

 

     

     ,tpD...pDDt

,tpD...pDDt

вх

m//

m

//

1

//

02

вх

m/

m

/

1

/

01




                              (2.69) 

 

Де /// D,D ii    – коефіцієнти складових помилки, що отримані в наслідок 

розкладу оператора W1(S) и W2(S) відповідно в ряд Тейлора в околиці точки 

S=0. Якщо передавальну функцію системи (чи каналу) подати в вигляді [139, 

158]: 

 

  ,
CSC...SCSC

S...SS
tW

01

1n

1n

n

n

01

1n

n 1n
n














 aaaa

i
                            (2.70) 

 

То коефіцієнти складових помилки можна виразити через її коефіцієнти 

в вигляді: 

 

 

.CCDD

...........................................

,CCDCDD

,CCDD

,CD

0

1n

0

nnn

0112022

01011

000
























i

iia

a

a

a

                                    (2.71) 

 

З рівності (2.69) видно, що складові помилки є функціями курування 

сигналу і коефіцієнтів помилок. Тобто: 

 



 152 

   
   вх

/
m

//

вх
/
m

//

,D,...,D,Dft

,,D,...,D,Dft





102

101

2

1

                                 (2.72) 

 

При цьому, самі коефіцієнти також є функціями відхилень параметрів 

елементів системи від їх номінальних значень. 
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Де: /
i  – відхилення параметрів елементів першого каналу з 

передавальною функцією W1(S) (всього е параметрів ), а //
i  – відхилення 

параметрів елементів другого каналу з передавальною функцією W2(S) 

(всього n - каналів). Розклавши складові помилки (2.72) в ряд Тейлора з 

врахуванням відхилень параметрів і обмежившись першими двома членами, 

вираз фазової помилки з врахуванням відхилень параметрів розімкнутого і 

замкнутого каналів можна виразити наступним чином: 

 

      //

j

n

1j

e

1S

2010 //
j

/
S

ZZttt  







 ,                         (2.73) 

 

де 10(t), 20(t) – значення складових помилки системи при номінальних 

значеннях параметрів: 
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1 ,                               (2.74) 
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 
//
S

//
S

 





 







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




 Z

D

D

D

D

D

t
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S

//1i

0
//

//

i
m

1i
//

i

1  

 

де // , jS     – відхилення і – го параметру першого каналу і j – го 

параметру другого каналу відповідно,  D  –  функція чутливості 

фазової помилки до відхилень коефіцієнта помилки Di   , //
j

//
S

Z ,Z


 – функції 

чутливості. 

Вираз (2.73) дозволяє оцінити ступінь впливу відхилень любого 

параметра на величину помилки. 

Оцінимо вплив відхилень параметрів елементів замкнутого і розімкнутого 

каналів на установлену фазову помилку при лінійній зміні вхідної фази фазы 

(при 0=0, r=0, (1.33) вх(t)=0t). 

В відповідності до співвідношення (2.67) і з врахуванням виразу для 

передавальної функції ланки знайдемо зображення фазової помилки: 

 

     S
SSS

SS
S

SS

SвSв
S вх
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2

1

3

0

2
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вых
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0 1


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





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aaa
, 

 

де а0=в0=Т2; а1=1+А0Кn; а2=А0Кn; в1=1; K=KnK2; Kn=А1К1K3; 

0=T2К3K4; 1=К2K4; 1=T2+(1+K)T4; 2=1+K+KnT4; 3=Kn. 

Похідні від вхідного впливу будуть: 

 

      0...tt;t ///

вх

//

вх0

/

вх    . 

 

По виразам (2.71) визначимо коефіцієнти складових помилок: 

 

  142431311
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Тобто, вираз для складових помилки буде мати наступний вигляд: 

 

   

    .KKDtDt

,KKDtDt
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З отриманих співвідношень видно, що установлена помилка системи 

залежить від коефіцієнтів посилення Кn розімкнутого і замкнутого каналу і не 

залежить від постійної часу ланок Тn . 

В відповідності з формулами (2.74) визначаємо функцію чутливості.  

Через операцію диференціювання складових помилки по параметру K1    

та K2  знайдемо функцію  чутливості по цим параметрам. 
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Аналогічним чином знаходимо функції чутливості до відхилень 

параметрів другого каналу: 
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Вирази для помилок системи в вигляді (2.73) з врахуванням знайдених 

функцій чутливості приймуть наступний вигляд: 
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де //

10

/

10 D,D    – значення коефіцієнтів помилки при номінальному значенні 

параметрів,         4
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1

3400
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1010 KKKKKKKKKt,DDt    - . 

Оскільки знак відхилень будь якого параметру передбачити неможливо, 

то, при оцінці впливу відхилень параметрів елементів на помилку, всі 

складові необхідно брати з однаковими знаками, тобто: 

 

      43

2

31

1

34

1

1

1

1010 KKKKKKKKtt   .               (2.75) 

 

З отриманих виразів помітно, що, якщо коефіцієнт K4  вибрати при 

умові підвищення порядку астатизму (K4=
1

3K  ) , відхилення параметру K1  

замкнутого контуру не буде впливати на помилку. Прийнявши до уваги, 

що, крім того, що помилка системи в усталеному стані при номінальних 

значеннях параметрів рівна нулю (10(t)=0),  вираз для помилки прийме 

вигляд: 

 

   43
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1

10 KKKKt   .                                 (2.76) 

 

Таким чином, можна відмітити, що додаткова помилка, що 

викликається відхиленням параметрів замкнутого та розімкнутого каналів від 

їх номінальних значень, прямо пропорційна величинам відхилень і стрибків 

вхідної частоти. 

З ростом коефіцієнтів K1 і K3   замкнутого контуру вплив цих відхилень 

зменшується. 

Порівняння виразів (2.75) та (2.76) показує, що відхилення параметрів 

K1 и K3  в ЗCC та K3 и K4   в КСС дають еквівалентний приріст фазової 

похибки. 
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2.3 Методика синтезу складного розімкнутого зв’язку при умові 

мінімізації фазової помилки комбінованої системи синхронізації 

 

Відповідно висновків, отриманих в результаті досліджень, викладених 

в  підрозділі  (2.2), оцінка можливостей КСС з розімкнутим (компенсуючим) 

зв’язком щодо мінімізації дисперсії фазової помилки в умовах впливу 

адитивного гаусівського шуму шляхом підбору параметрів складових 

елементів схеми побудови простого розімкнутого  зв’язку показали наступне. 

Зменшення дисперсії фазової помилки за рахунок введення розімкнутого 

зв’язку по заданому рівню впливу залежить від рівня сигналу шуму та від 

індексу модуляції фази вхідного сигналу. При застосуванні в якості простого 

розірваного зв’язку частотного дискримінатора, включеного в схему 

комбінованої системи синхронізації паралельно, мінімальна дисперсія 

фазової помилки при рості рівня шуму до певної критичної межі має 

обмеження. А даний розірваний зв'язок втрачає свою ефективність. Питання 

оцінки більш складних схем розірваного зв’язку в роботі не розглядалися. 

Таким чином розробка математичних моделей, які дають змогу 

синтезувати схеми з складним розімкнутим зв'язком в комбінованих 

системах синхронізації та оцінка можливостей вказаних схем щодо 

мінімізації дисперсії фазової помилки є актуальною науковою задачею, 

розв’язанню якої присвячено даний пункт розділу. 

Попередньо встановлено (п.2.2), [100-103,136], якщо простий 

розімкнутий зв'язок з передавальною функцією не дозволяє зменшити 

дисперсію фазової помилки до потрібного значення то представляє 

практичний інтерес дослідження питання  синтезу більш складних варіантів 

синтезу розімкнутого зв'язку з метою оцінки можливості досягти бажаних 

результатів в напрямку зменшити дисперсії фазової помилки при стеженні за 

несучою частотою. 

Виходячи з того, що простий розімкнутий зв'язок може  бути 

реалізованим в вигляді  паралельної  ланки доцільним є дослідження синтезу 
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послідовного поєднання таких ланок, кожна з яких має передавальну 

функцію виду [40,139]: 

 

 
 

 
4

4

4

.
1

K S
W S

T S



                                      (2.77) 

 

Що дозволяє легко реалізувати цю ланку в вигляді  
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Отримаємо передавальні функції комбінованої системи синхронізації 

по помилці і за збуренням, підставивши в їх відповідні вирази 

 
 

 3

K

K

D S
W S

F S



 

,  
 

 

 3

,
K

K

D S
W S

F S


 [40,42]: значення  4 SW , визначені виразом 

(2.77). 

Отримаємо співвідношення, визначені виразом (2.78). 

Аналіз виразів (2.78) показує, що при такому розімкнутому зв’язку в 

чисельнику і знаменнику його передавальних функцій є певна кількість 

коефіцієнтів, що залежать від параметрів розімкнутого каналу. Варюванням 

вказаними коефіцієнтами в широких межах можна досягти потрібної якості 

функціонування системи. 

Відомо [37,39] що проста замкнута система синхронізації (ЗCC) є 

оптимальною по мінімуму дисперсії фазової помилки. А додаткове 

зменшення вказаної величини в даній системі неможливе через особливості її 

функціонування. Якщо прийняти в якості вихідної умови неоптимальну 

структуру ЗCC то представляє практичний інтерес методом  оптимізацію її 

параметрів оцінити можливість забезпечення потрібної якості перехідного 

процесу в цій системі. Якщо буде отримана позитивна оцінка що до такої 

можливості, то в подальшому, методом синтезу розімкнутого зв’язку при 
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умові зменшення дисперсії фазової помилки можна оцінити можливість що 

до отримання оптимальності системи по 
2
min

. 
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            (2.78) 

 

Визначимо параметр K 4
  додаткової ланки розімкнутого зв’язку при 

якому дисперсія фазової помилки в системі КСС не перевищує мінімального 

значення 2
ОПТ  оптимальної системи. Для цього приймемо, що 

22
ОПТК    з 

чого  отримаємо наступне рівняння: 

 

02
342

2
41  ОПТКК  

 

Значення параметра K 4
, яке можна отримати з цього рівняння, повинно 

бути позитивним дійсним числом. Для цього необхідно виконати  дві умови. 

 

 20  та   2
31

2
2 4 ОПТ 0. 

 

Перша з цих нерівностей задовольняється при виконанні нерівності 

(2.79) [100]:  
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                                (2.79) 

 

Друга нерівність в розгорнутому виді можна подати як: 
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     44
2

2
0

22
2

2

0
2 4122 mm KqKAmKqKAm  0 

 

При вирішення цієї нерівності отримаємо наступні дві умови: 

 

m0,5  KqKA mc 40  

 

Тобто, для отримання фізично реалізує мого розімкнутого зв’язку, який 

забезпечить оптимальне значення дисперсії фазової помилки в системі, 

параметри замкнутого контуру повинні задовольняти наступній умові 

[100,115]: 
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                         (2.80) 

 

Де   2222 1 /Kq/bb mC  

Тепер визначимо співвідношення для знаходження параметрів 

замкненого контуру з умови забезпечення  швидко ззгасаючого перехідного 

процесу. 

Для того, щоб перехідний процес в КСС завершився в коротший в 

порівнянні з оптимальною ЗСС термін часу необхідно, щоб корні 

характеристичного рівняння КСС   aasaF SS
K 21

2
0

  (чи їх дійсні частини) 

по модулю біли більші дійсних частин корнів характеристичного рівняння 

оптимальної ЗСС. Для досягнення цієї умови повинна виконуватися вимога: 

baaaa a020
2
11 24  , а для того, щоб перехідний процес в КСС був 

аперіодичним, необхідний також забезпечити виконання умови: aaa 20
2
1 4 . 

При цьому перша умова буде  baa 00
2 . Розкривши її отримаємо: 

12 210  TT BKA . 
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Умова aaa 20
2
1

4  в розгорнутому виді дає наступні співвідношення. 

 

  m/mmKA T  12210
 

 

Отже, спільне рішення нерівностей 
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Дозволяє знаходити параметри замкнутого контуру з умови 

забезпечення потрібної якості перехідного процесу, а спільний розгляд умов  

(2.80) та (2.81) накладає на параметри замкнутого контуру обмеження, 

пов’язані з вимогами щодо фізичної реалізує мості розімкнутої ланки. 

Введемо наступні позначення: 
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Тоді величина TKA 10
, що задовольняє умовам   (2.80) та (2.81)  може 

бути записана наступним чином: 

 

 
31021 TKA                                          (2.82) 

 

Чи 
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 
32101 TKA                                     (2.83) 

 

Проведемо математичне моделювання для отримання даних, 

необхідних для аналізу можливостей щодо впливу параметрів складного 

розімкнутого зв’язку комбінованої системи синхронізації на дисперсію 

фазової помилки вказаної системи. 

На рис.2.9 подано результати вказаного моделювання в вигляді  

залежності  T,mf
21

  з урахуванням вимог, поданих в [159]. Вказані 

залежності були  отримані при наступних значеннях параметрів сигналу і 

аддитивної перешкоди: 50q , 5K m
; 10

4
C

;   10
5

25222 *,/qb K mC
  . 

Область допустимих значень параметрів системи, що відповідає 

умовам (2.82) та (2.83), на Рис.2.9 заштриховані. 

Аналіз залежностей, поданих на Рис.2.9 показує, що m<0,5 умова 

(2.82) не виконується (верхній заштрихований сектор перероджується в 

0). При m>0,5 в верхньому секторі не виконується друга вимога системи 

рівнянь (2.80). Тому для прийнятих значень допустимим є нижній 

заштрихований сектор параметрів (2.83) (в цьому секторі m0; 1). 

З другої умови нерівності (2.80) знаходимо А0К5,65в. 

Для m=0,5 отримаємо А0К=3,17105. Оскільки 2 (m=0,5)=0,18 то в 

відповідності з (2.83) приймемо А0КТ1=0,17.  

Тоді T1=5,3610-7, T2=1,0110-6. При таких значеннях параметрів 

системи, корні характеристичного рівняння КСС будуть 10
5

1
55 *.S  ; 

10
5

2
26 *.S  . Тобто її швидкодія в 2.4 рази більше, чим в оптимальній ЗСС, 

корні характеристичного рівняння якої дорівнюють  j*,S ,
 1252 10

5
21

. 

Для параметра K 4  розімкнутого зв’язку при цьому отримаємо 

K4 =0,69. 

Визначимо оптимальні значення параметрів замкнутого контуру з 

умови максимальної швидкодії при оптимальній дисперсії фазової 
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помилки. Раніш було показано, що при зменшенні параметра T 2  

збільшується абсолютне значення корнів характеристичного рівняння та 

швидкодію. Однак мінімальне значення обмежено умовою (2.80) тобто 

умовою фізичної реалізуємості розімкнутого зв’язку:  
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Рис.2.9 Залежності  T,mf
21

  

 

Розкривши цей вираз для граничного виразу T 2  отримаємо наступну 

нерівність: 

 

   KAKmATKmAKTmAKq ccmc 002
2

0
2

20
222   
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Інші параметри розімкнутого контуру будемо шукати з умови 

задоволення нерівності (2.83) - 
310 TKA , або в граничному 

випадку 
310 TKA . 

Замінимо 3  наближеним виразом   24 223
/TmbTm C   

Тоді друге рівняння буде    CmmbKAm 42 0 .     

Знайшовши з нього m  (чи KA0 ) і підставивши його в попереднє 

рівняння отримаємо залежність  KAfT 02   (чи  mfT 2 ) 

Вирішивши рівняння 02 d/Td m з урахуванням області існування m  (чи 

KA0 ) (2.80) знайдемо оптимальне значення параметрів фільтра. 

Так, для прийнятих вище значень вони будуть: T 2 =0,1110-6 
m =0,25; 

KA0 =1,27106 

Корені характеристичного рівняння КСС при цьому будуть S1=-

7,95106. 

Отже, швидкодія системи в оптимальному мінімумі дисперсії 

фазової помилки для КСС, мінімізованої по перехідній помилці вище, 

чим для  ЗСС в 6.44 рази при аперіодичному характері перехідного 

процесу [159,160]. 

Такий шлях покращання динаміки дозволяє шляхом оптимізації 

параметрів замкнутого контуру і відповідним підбором параметрів 

розімкнутого каналу забезпечити апіреодично швидко затухаючий 

перехідний процес в системі. Однак він може бути обмежений лиш 

умовою фізичної реалізує мості ланок системи. Тобто завдання 

покращення динаміки системи синхронізації може бути вирішене шляхом 

синтезу більш складних розімкнутих зв’язків, що можуть бути фізично 

реалізовані. Оцінка таких можливостей та синтез більш складних ланок є 

окремою науковою задачею, яка буде вирішена в наступних роботах. 

В роботі розроблені математичні залежності, що дозволяють провести 

синтез запропонованого  варіанту складного розімкнутого зв’язку в 
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комбінованій системі синхронізації системи супутникового зв’язку та 

здійснена оцінка можливостей щодо перспектив мінімізації дисперсії фазової 

помилки в таких системах шляхом синтезування більш складних схем 

складного розімкнутого зв’язку. 

Запропонована в роботі схема складного розімкнутого зв’язку включає 

дві ланки, з’єднанні послідовно. Оцінка її можливостей показала 

перспективність такого способу мінімізації фазової помилки в комбінованих 

системах синхронізації при умові підвищення динаміки системи. 

 

2.4 Висновки до другого розділу 

 

1. Синтезовано модель системи фазової синхронізації когерентного 

демодулятора супутникової телекомунікації. Показано що дана модель 

інваріантна та має можливість до підвищення порядку астатизму до другого 

та вищих порядків. 

2. Розроблено методику побудови схеми системи синхронізації при 

умові мінімізації дисперсії фазової помилки. Вказана методика враховує 

фазову нестабільність опарних генераторів, вплив обмежень по вхідному 

сигналу та вплив параметрів замкнутого та розімкнутого каналів на 

дисперсію фазової помилки та забезпечує зменшення дисперсії до 25 % на 

фоні підвищення швидкодії системи до 1,6 разів відносно системи 

синхронізації замкнутого типу. 

3. Розроблено методику синтезу складного розімкнутого зв’язку при 

умові мінімізації фазової помилки комбінованої системи синхронізації яка 

дозволяє побудувати схему комбінованої системи синхронізації при 

забезпечені зменшення до 80 % значення дисперсії фазової помилки та до 2,5  

разів збільшити її швидкодію в порівнянні з системами синхронізації 

замкнутого типу. 
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РОЗДІЛ 3 

СИНТЕЗ СИСТЕМ ФАЗОВОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ КОГЕРЕНТНИХ 

ДЕМОДУЛЯТОРІВ В РЕЖИМІ СТЕЖЕННЯ ЗА НЕСУЧОЮ 

ЧАСТОТОЮ В ПЕРЕХІДНИХ РЕЖИМАХ ПРИЙОМУ ВХІДНОГО 

СИГНАЛУ 

 

 

3.1. Синтез розімкнутого зв’язку при умові зменшення перехідної 

складової фазової помилки 

 

Відомо, що одним з чинників внутрішніх збурень та перешкод 

радіоелектронної схеми, які безпосередньо впливають на динаміку всієї 

системи є перехідні процеси, що викликаються реакцією системи на перехід 

від одного стаціонарного стану в іншій стаціонарний стан. Для системи 

фазової синхронізації вони можуть бути викликані випадками, коли вхідний 

сигнал  приймається схемою вперше, при переривання зв'язку, через 

доплеровський зсув частот тощо [40-43,53, 63].  

Визначено [40-43, 161], що наявність таких перехідних процесів, як 

одного з видів внутрішніх збурень, викликає пониження динаміки системи 

синхронізації та впливає на значення дисперсії фазової помилки збільшуючи 

її значення на величину перехідної помилки. Через що знижується 

ефективність  застосування системи синхронізації та чиниться значний вплив  

на роботу всієї мережі в цілому. 

Результати дослідження щодо можливостей забезпечення потрібного 

рівня швидкодії в модифікованих комбінованих системах синхронізації з 

розімкнутим зв’язком та один з варіантів побудови системи синхронізації, в 

якій синтезовано розімкнутий зв'язок на фоні мінімізації фазової помилки 

подано в п. 2.1. У даному підрозділі роботи  показано, що впливу на 

параметри роботи системи синхронізації, можна досягнути зміною 

параметрів ланки її розімкнутого зв’язку. Питання впливу перехідних 
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процесів та інших внутрішніх збурень в системі на ефективність її 

функціонування в даному підрозділі  не розглядались.  

Питання оцінки впливу безпосередньо зміни значень вхідного сигналу 

на швидкодію та процес  мінімізації фазової помилки в процесі стеження за 

несучою частотою комбінованою системою синхронізації  радіотехнічного 

пристрою зв’язку розглянуто в п.2.2. В даному підрозділі обґрунтовано 

доцільність введення додаткової ланки розімкнутого зв’язку в умовах впливу 

обмежень по будь якій координаті вхідного сигнал. Встановлено, що ефект 

від введення такої  ланки  має певні обмеження, та при певних порогових 

значеннях таких обмежень не дає необхідного ефекту і стає недоцільним 

Оцінка впливу перехідного процесу на швидкодію системи та питання його 

зменшення в даній роботі не розглядалися.  

Таким чином, розробка та створення  системи фазової синхронізації 

вхідного сигналу в напрямку підвищення її динаміки, потребує врахування 

впливу ефекту перехідного процесу на її швидкодію та дослідження 

можливих напрямків та розробки відповідних моделей та методів зниження 

його впливу на роботу вказаної системи.  

Виходячи з вищеподаного, дослідження можливостей синтезу системи 

фазової синхронізації при умові зменшення перехідної складової фазової 

помилки є актуальною науковою задачею, розв’язанню якої присвячено 

даний підрозділ. 

Для досягнення вказаної мети необхідно: 

– розробити математичні залежності для моделювання процесу 

формування перехідної складової фазової помилки в системі фазової  

синхронізації; 

– синтезувати ланку розімкнутого зв’язку комбінованої системи 

синхронізації при умові зменшення перехідної складової помилки; 

– здійснити аналіз впливу параметрів синтезованої ланки розімкнутого 

зв’язку на зменшення характеристики перехідного процесу в комбінованій 

системі синхронізації; 
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– обґрунтувати вид ланки розімкнутого зв’язку системи синхронізації 

при умові зменшення перехідної складової помилки та підвищення швидкодії 

системи синхронізації; 

– визначити та сформувати умови визначення параметрів ланки 

розімкнутого зв’язку при умові зменшення перехідної складової фазової 

помилки; 

– оцінити залежність параметрів перехідного процесу від параметрів 

синтезованої ланки розімкнутого зв’язку. 

В роботі розглядається комбінована система фазової синхронізації  

(КСС) в якій синтезовано ланку розірваного компенсуючого зв’язку. 

Структурна схема лінійної моделі системи синхронізації КСС, яка 

розглядається в роботі, зображена на рис. 2.1. 

До складу вказаної моделі КСС входить додаткова ланка з 

передавальною функцією  4 SW , за допомогою якої здійснено розімкнений 

зв'язок та утворено розімкнутий канал управління [136,139, 140]. 

У більшості практичних випадків поряд з випадковими флуктуаціями 

фази генератора в системі синхронізації існують перехідні процеси через 

відмінності між фазами і частотами вхідного і вихідного сигналів. Такий 

перехідний процес виникає, наприклад, коли сигнал приймається вперше, 

при переривання зв'язку, через допплерівський зсув частот тощо. Часто ці 

перехідні процеси впливають набагато сильніше, ніж випадкові коливання 

фази. 

Відомо, що оптимізація системи синхронізації по мінімуму дисперсії 

фазової помилки призводить до погіршення її динаміки [40, 41, 83].  

Вплинути на перехідні процеси в системі фазової синхронізації можна 

двома шляхами [41,44,110,161]: 

– зменшенням часу перехідного процесу при одиночному стрибку фази 

вхідного сигналу без урахування впливу шуму; 

– мінімізацією перехідною складової помилки при обмеженні на 

дисперсію основної (базової) помилки. 
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В випадку зменшенням часу перехідного процесу при одиночному 

стрибку фази вхідного сигналу без урахування впливу шуму, фаза вхідного 

сигналу буде визначатись, як φвх(t)=d(t), де d(t) шкідливий зсув частоти на 

вході системи [15]. 

Оскільки оцінка фази повинна бути досить точною для того, щоб її 

можна було використовувати в системі синхронізації. Виходячи з цього, 

випадок з великим відношенням сигнал/шум, коли шумом можна знехтувати, 

становить практичний інтерес. А оцінка часу входу системи в синхронізм під 

час відсутності шуму є важливою в більшості систем, пов'язаних з 

синхронізацією [110, 161,162]. 

Крім того, такий підхід дозволяє розробити методику синтезу 

розімкненого зв'язку стосовно до систем синхронізації з урахуванням 

нелінійності. 

З метою моделювання процесу формування перехідної складової 

фазової помилки в системі синхронізації визначимо математичні залежності, 

які розкривають структуру її характеристичного рівняння.  

У виразі для визначення фази вхідного сигналу φвх(t): 
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будемо вважати r=0 (стрибок фази) і r=1 (стрибок частоти).  

При цьому скористаємося методом синтезу розімкненого зв'язку при 

умові придушення повільно загасаючих компонентів, викладених в роботах 

[108,136, 159] стосовно лінійних систем автоматичного регулювання. 

Передавальну функцію фазового дискримінатора, прийнятого в якості 

ланки розімкнутого зв’язку, визначимо в вигляді: 

 

    NS KW 11 .                                              (3.1) 
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Де N(φ) нормована нелінійна характеристика фазового дискримінатора.  

Відповідні передавальні функції системи отримаємо з врахуванням 

виразу передавальної функція фазового дискримінатора, як ланки 

розімкнутого зв’язку -      S/SS FDKW 1111
  при включенні в них замість 

W1(S) його значення з виразу (3.1). 

Вираз для відображення фазової помилки подамо як суму вимушеної 

φв(t) і перехідної φn(t) складових: 

 

     .tt
вп

t                                               (3.2) 

 

Вимушена складова помилки φв(t) в даному випадку залежить від 

управляючого впливу φвх(t) і визначається, як рішення неоднорідного 

диференційного рівняння. Вона характеризує точність системи в сталому 

режимі.  

Перехідна складова помилки φn(t) уявляє собою рішення однорідного 

диференційного рівняння F(S)φn(S)=0. Ця помилка виникає в перехідних 

режимах.  Значення φn(t) визначається  коренями характеристичного рівняння 

системи синхронізації. 

Якщо характеристичне рівняння системи синхронізації F(S)=0, як 

однорідне диференційне рівняння, має m простих (некратних) коренів, то 

перехідну складову помилки можна подати в вигляді його рішення, як суму 

експонент [41, 42,126]: 
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                                             (3.3) 

 

де Si – і –тий корень характеристичного рівняння, Ai – початкове 

значення і –тої компоненти перехідної помилки. 

Тобто, отримано вираз, який визначає параметри перехідного процесу 

як компоненти його характеристичного рівняння. 
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Для синезування розімкнутого зв’язку в умовах впливу перехідних 

процесів уточнимо вираз для фазової помилки. Для цього, для переходу від 

виразу для фазової помилки в вигляді (3.2) до  форми запису через час 

перехідного процесу (3.3), скористаємося теоремою Коші про відрахування. 

Тоді отримаємо [126]: 

 

      ,
S S

SsReSsRet

i i

e
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                                       (3.4) 

 

де ψ(S)=φ(S)eSt, відрахування функції f(x) в особливій точці a, що є 

полюсом кратності m , та визначається по виразу [126]: 
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Подамо передавальну функцію системи синхронізації і вхідний вплив у 

вигляді дрібно-раціональних виразів: 
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де Si′, Si, qi′, qi  – нулі та плюси передавальної функції і вхідного впливу 

відповідно. 

Тоді початкове значення k –тої компоненти перехідної складової 

помилки в відповідності с виразом (3.4) та (3.5) при простих коренях 

рівняння F(S)=0 в загальному вигляді можна записати наступним чином: 

 



 171 

 
   

   

   
   

,
RF

MqSSS

SS

SsRe
SS

SSD

qSqSa

в

A
kk

kk

h

ni,i i
ikikm

m

K

m

vi

h

i
iikh

k




  

  
















 

1 1

1                 (3.7) 

 

де F/(Sk)=dF(S)/dS , S=Sk 

 

З аналізу виразу (3.7) видно, що зробити рівними нулю начальні 

значення k –тої компоненти можливо лише при виконанні рівності Sk=Sk′  

Синтезуємо передавальні функції ланок розімкнутого зв’язку 

комбінованої синхронізації з врахуванням вхідного впливу з врахуванням  

дрібно-раціональних форм їх визначення (3.6).  

Отримаємо: 
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Підставимо вираз (3.8) та вираз для передавальної функції фізично 

реалізованої ланки розімкнутого зв’язку W4(S)=D4(S)/F4(S), mn. в вираз для 

передавальної функції по помилці комбінованої системи синхронізації  [83]: 
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Отримаємо: 
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де ,n r k m    
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Розкривши вираз для DφK(S), найдемо значення його коефіцієнтів 
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Таким чином, синтезувавши ланку розімкнутого зв’язку комбінованої 

системи синхронізації з передавальною функцією виду (3.9) отримано зв’язок 

параметрів ланки з коефіцієнтами вn′ та вv′  характеристичного рівняння 

перехідного процесу в системі синхронізації. 

Аналіз виразів (3.3), (3.9) показує, що величина перехідної помилки 

залежить як від коренів характеристичного рівняння, що визначають 

інтенсивність спадання експонент, так і від початкових значень експонент, 

що характеризують максимальну амплітуду перехідного коливання. Таким 

чином, збільшуючи дійсні частини коренів, або зменшуючи початкові 

значення компоненти перехідної складової помилки, можна впливати на її 

величину. Однак в замкнутих системах синхронізації такі можливості 

обмежені, так як коефіцієнти характеристичного полінома вибираються з 

умови компромісною настройки. 

Розглянемо та оцінимо, які можливості в напрямку зменшення 

перехідної складової фазової помилки мають системи синхронізації з 

комбінованим регулюванням. 
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Вирази (3.8), (3.9) та уточнюючі їх вирази для визначення складових 

коефіцієнтів поліному передавальної функції системи по помилці в роботі 

визначено як модель синтезу розімкнутого зв’язку комбінованої системи 

синхронізації при умові зменшення перехідної складової помилки. 

Аналіз виразів (3.8), (3.9) та виразів для визначення коефіцієнтів 

поліному передавальної функції системи по помилці (DφK(S) а саме вn′ та вv′ , 

показує, що вказані коефіцієнти залежать від коефіцієнтів ланки 

розімкнутого зв’язку K4i , які не входять в характеристичне рівняння.  

Змінюючи останні, можна звести до нуля потрібні начальні значення 

перехідної компоненти помилки Ai через те, що коефіцієнти K4i вводяться в 

коефіцієнти вj′ в відповідності з негативним знаком. Таким чином, щоб 

зменшити до нуля початкове значення однієї компоненти перехідної 

складової помилки, необхідно ввести похідну від задаючого впливу.  

Причому порядок цієї похідної, відповідно до умови збереження 

астатизму має дорівнювати порядку астатизму вихідної системи. Відповідно, 

для зменшення K компонент перехідної складової помилки необхідно ввести 

K похідних від задаючого впливу. Ступінь полінома D4(S) при цьому повинна 

бути m=k+v-1. 
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Після того, як ступінь чисельника D4(S) оператора розімкнутого зв’язку 

по задаючому впливу визначена, підставивши W4(S) в вираз (3.9), знайдемо 

поліноми DφK(S) та FK(S). Тобто, отримаємо також аналітичні вирази для 

начальних значень компонент перехідної складової помилки. 

Прирівнявши останні до нуля (чи ті з начальних значень компонент 

перехідної складової помилки, які відповідають повільно затухаючим 

компонентам і значення вказаних компонентів необхідно подавити), 

отримаємо систему рівнянь: 
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          .SRSFSMSDA ii
/

KiiKi 0   

 

Рішенням якої найдемо потрібні значення коефіцієнтів полінома D4(S). 

Коефіцієнти полінома F4(S) вибирають при умові, що дійсна частина 

коренів рівняння F4(S)=0 повинна бути по модулю більше найбільшого 

кореня характеристичного рівняння вихідної системи. Таким чином будуть 

визначені параметри синтезу розімкнутого зв’язку по задаючому впливу.  

 

3.2 Фазова помилка комбінованої системи синхронізації в 

перехідному режимі стеження за несучою частотою 

 

В процесі синхронізації системою синхронізації вхідного сигналу 

по фазі перехідний процес формує перехідну складову, яка загалом в 

певний період часу збільшує загальну фазову помилку, що приводить до 

загалом до початкової синхронізації сигналу, який містить з корисну (яка 

потребує дійсної синхронізації) фазову помилку та в її складі та 

перехідну фазову помилку. Таким чином. виникає завдання визначення 

значення вказаної перехідної фазової помилки та розробка методів її 

мінімізації в процесі синтезу розімкнутого зв’язку КСС.  

В свою чергу, розробка вказаних методів безпосередньо пов’язана з 

їх апаратною реалізацію, тобто з вибором типу ланки розімкнутого 

зв’язку, відносно якої будемо мінімізувати перехідну складову фазової 

помилки. 

Обґрунтуємо вид ланки розімкнутого зв’язку та проведемо синтез його 

параметрів для комбінованої системи синхронізації. Завдання синтезу 

здійснимо при умові можливості формування впливу на перехідну складову 

фазової помилки та на час перехідного процесу. Вказані умови повинні 

забезпечити підвищення точності і швидкодії системи синхронізації при 

стеженні за несучою частотою.  



 175 

Дослідження проведемо відносно ланки розімкнутого зв’язку в вигляді 

фазового дискримінатора, при його трикутній характеристиці і пропорційно-

інтегруючому фільтрі в замкнутому контурі системи синхронізації (при T=0). 

Нормовану статичну характеристику фазового дискримінатора, що 

подана на Рис. 3.1, аналітично можна записати наступним чином 

[68,82,163,164]:  
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                                       (3.11) 

 

де ....,.,...K 2101  

З врахуванням виразу (3.11) рівність (3.2) перетвориться в два вирази, 

що описують рух системи на інтервалах (2k-1)≤φ≤2kπ та 2kπ≤φ≤(2kπ+1) 

відповідно:  
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Рис. 3.1. Нормована статична характеристика фазового 

дискримінатора 
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де Wφ1(S), Wφ2(S) – передавальні функції по помилці для відповідних 

інтервалів. З врахуванням функцій передавальних ланок вони мають вигляд 

для замкнутої системи синхронізації: 
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                        (3.13) 

 

Для комбінованої системи синхронізації 
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де N1=2/π    , N2=2/π.     

Розкривши вираз (3.13) отримаємо  
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               (3.15) 

 

де а0=в0=Т; а1=в1=1; а2=(2А0К)/π   

Перехідна складова помилки на інтервалах постійності параметрів в 

випадку простих коренів буде описана наступним виразом 

 

  ,eAeAt
tStS 1211

121113   

                            (3.16) 

  ,eAeAt
tStS 2221

222123   

 

де Aij –початкові значення експоненти; Sij корені характеристичних 
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рівнянь F13(S) –для інтервалу стійкого та F23(S) – нестійкого руху. 

Розглянемо на початку випадок, коли на вході спостерігається миттєвий 

стрибок фази величиною φн(t). Зображення вхідного сигналу через функцію 

Лапласа буде мати вигляд φн(S)=φн/S. Якщо │φн│>π/2, , то рух до точки 

стійкої рівноваги (в даному випадку φн = –((π/2)+2kπ))) буде описано обома 

рівняннями (3.16). 

На інтервалі стійкого руху обидва кореня характеристичного рівняння 

від’ємні, тобто S11<0, S12<0, при цьому │S11│<│S12│. Для зменшення 

перехідної складової помилки при русі системи на даному інтервалі (2k-

1)π≤φ≤2kπ  необхідно подавити повільно затухаючу компоненту, що 

обумовлена коренем S11. 

На інтервалі нестійкого руху (2kπ≤φ≤(2k+1)π) корені 

характеристичного рівняння мають різні знаки S21<0, S22<0. Тобто, фазова 

помилка буде прагнути до кордону даного інтервалу φ=2kπ чи φ=(2k+1)π. 

Зменшення часу руху системи на цьому інтервалі можна здійснити шляхом 

введення додаткової швидко наростаючої компоненти в друге рівняння 

системи (3.16). При цьому бажано, щоб її початкове значення було 

максимальним. 

Оскільки в даному випадку виникає потреба компенсувати (ввести) 

одну компоненту перехідної складової помилки, то передавальну функцію 

розімкнутого каналу можна отримати з виразу (3.10) при K=1. Вона буде 

мати вигляд: 

 

     .S/SS KKW 1444                                         (3.17) 

 

При цьому, для інтервалу нестійкого руху в знаменнику беремо мінус. 

А корінь, що вводиться, повинен бути додатній (крива перехідного процесу 

розходиться від точки нестійкої рівноваги  k/ 22
02

 до кордону даного 

інтервалу)  

Підставивши в вираз (3.14) рівняння розімкнутих ланок і вираз (3.17) з 
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врахуванням нелінійності (3.11), отримаємо: 
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                        (3.18) 

 

де а10=а20=а0Т4 , а11=а1Т4+а0, а12=а2Т4+а0, а13=–а23=а2, в10=в20=Т2Т4 , в12=1-

К3К4 , 

в21=Т2–Т4 , в22=1–К3К4 , а21=а1Т4–а0 , а22=в2Т4–а1 , 

 

Закон зміни фазової помилки для комбінованої системи, в відмінності 

від замкнутої системи (3.16), буде складатися з трьох компонентів:  
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Де корені S13= –1/Т4,, S23= –1/Т4, що вносяться додатковим зв’язком 

(3.17). Абсолютна величина вказаних коренів, повинні бути більше 

найбільшого кореня вихідної системи. Початкові значення визначимо 

використавши вираз (3.17), (3.18): 
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Для зменшення часу руху системи на інтервалі стійкого руху необхідно 

подавити повільно затухаючу компоненту, тобто повинна виконатись умова  
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.B 0
11
                                                   (3.21) 

 

З цієї умови визначаємо значення параметра К41 чисельника 

розімкнутого зв’язку, що синтезується. 

 

.KSвK 3
2
111041                                            (3.22) 

 

Значення параметра Т41 знайдемо з умови │S13│>>│S12│, наприклад 

S13=10S12. 

Тоді  

 ./ ST 1241
101                                             (3.23) 

 

Вираз для перехідної складової фазової помилки буде мати вигляд  
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Значення B12, B13, отримаємо з (3.20) після підстановки значень (3.22), 

(3.23). Нехтуючи швидко затухаючою компонентою, час перехідного процесу 

(tП1К) на цьому інтервалі наближено можна оцінити по виразу:  

 

       .AnSt  ,BnSt ПKП 11111312121 2121                   (3.25) 

 

Визначимо параметри додаткової ланки для інтервалу нестійкого руху. 

Значення параметра Т41 знаменника також виберемо з умови │S23│>>│S21│. 

Тобто, корінь, що вноситься цією ланкою, повинен бути позитивним і мати 

більше значення, ніж позитивний корінь S 21
 початкової системи. Наприклад 

S23=10S21. Тоді: 

 

 ./ ST 2142
101                                              (3.26) 
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При визначенні значень параметра K41 будемо виходити з наступних 

міркувань. Корені характеристичного рівняння F23(S)=а0S2+а1S+а1=0, що 

описує рух замкнутої системи на інтервалі нестійкого руху (3.15) будуть: 
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Виходячи з вищеподаного, перша компонента в виразах (3.16) та (3.19) 

буде зростаючою, а друга – спадаючою. Для того, щоб різність фаз при русі 

на цьому інтервалі швидко нарощувалась (наближалась до граничного 

значення), необхідно, щоб третя компонента перехідної складової помилки 

(3.19), що вноситься розімкнутим зв’язком, була одного знаку з першою 

компонентою. Тобто, параметр K42 повинен підбиратися так, щоб 

виконувалась наступна умова  

 

,signsign BB 2321
 .max B23

                                     (3.27) 

 

Якщо розкрити вираз (3.20), то можна побачити, що початкові значення B2i 

зв’язані лінійними залежностями з параметром K42.  

Умовами визначення коренів S13, S23, будуть наступні.  

Для інтервалу стійкого руху нормованої статичної характеристики 

фазового дискримінатора (2k-1)π≤φ≤2kπ), Рис. 3.2: 

– необхідно подавити повільно затухаючу компоненту, що обумовлена 

коренем S11 (3.16); 

– абсолютна величина кореня S13, повинна мати значення найбільшого 

кореня вихідної системи; 

– для зменшення часу перехідного процесу в  системі на інтервалі стійкого 

руху необхідно подавити повільно затухаючу компоненту при умові 

│S13│>>│S12│. 
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Для інтервалу нестійкого руху нормованої статичної характеристики 

фазового дискримінатора (2kπ≤φ≤(2k+1)π) Рис. 3.2: 

– корені характеристичного рівняння повинні мати різні знаки  та значення 

по модулю, що дорівнюють S21<0, S22<0; 

– абсолютна величина кореня S23, повинна мати значення найбільшого 

кореня вихідної системи; 

– корінь S23 повинен бути позитивним і мати більше значення, ніж 

позитивний корінь S 21
 початкової системи 

– третя компонента B13 перехідної складової помилки (3.19), що вноситься 

розімкнутим зв’язком, була одного знаку з першою компонентою. 

Для оцінки результатів синтезу розімкнутого зв’язку в умовах впливу 

перехідних процесів на швидкодію комбінованої системи синхронізації 

змоделюємо та побудуємо залежності коефіцієнтів B2i, що є складовими коренів 

характеристичного рівняння перехідного процесу від параметра синтезованої 

ланки розімкнутого зв’язку K42. Тобто від параметру, що пов'язаний з 

синтезуванням вказаною ланкою похідної від задаючого впливу, ступінь якої 

залежить від коефіцієнту B2i.  

Графіки цих залежностей при K42=const  зображені на Рис. 3.2.  

 

0

B22

B23

B21

K42

-K42 max

1

 

 

Рис. 3.2. Графік залежності B i2 =f( K 42) при constT 
42  



 182 

 

При моделюванні значення K42 приймалась як від’ємна похідна другого 

порядку, оцінювався її вплив на перехідний процес, описаний характеристичним 

рівнянням з коефіцієнтами до другого ступеню 

З метою оцінки  запропонованої в роботі моделі синтез розімкнутого 

зв'язку системи синхронізації телекомунікаційної мережі при умові 

зменшення перехідної складової фазової помилки було проведено 

математично моделювання впливу параметрів ланки розімкнутого зв’язку на 

перехідний процес в системі.  

Моделювання проведено для моменту стрибка фази вхідного сигналу 

величиною |н|/2. Тобто в межах лінійної ділянки нормованої статична 

характеристика фазового дискримінатора. При моделюванні отримано закон  

зміни перехідної помилки φn(t)  від часу перехідного процесу при дотриманні 

умов (27). Досягнення яких забезпечувалось придушенням першої складової 

позитивним коефіцієнтом третьої складової 

Корені характеристичного рівняння (3.24) перехідної помилки 

обирались в значеннях, визначених для однієї з практичних реалізацій схеми 

автоматичної фазової автопідстройки [165]: 

 

  )texp(,)texp(,)t.exp(,t
п

40041540231025603940   

 

При моделювання виконувались умова (3.27), досягнення якої 

забезпечувалось придушенням першої та другої складової позитивним 

коефіцієнтом третьої складової, пов’язаної з параметром ланки розімкнутого 

зв’язку Т41.   

Відповідні залежності подано на Рис.3.3 та Рис.3.4. 

Залежності впливу значень параметру Т41 ланки розімкнутого зв’язку на 

перехідний процес в комбінованій системі синхронізації в подано на залежності 

Рис.3.5, б. Для порівняння, на Рис 3.5,а подано закон зміни перехідного процесу 

в системі синхронізації замкнутого типу.
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Рис.3.3 Залежність перехідного процесу при простих коренях 

характеристичного рівняння в системі синхронізації: 1- замкнутого 

типу, 2 – комбінованого типу; 3 – в оптимальній системі 
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Рис.3.4 Залежність перехідного процесу при комплексних 

коренях характеристичного рівняння в системі синхронізації: 

1- замкнутого типу, 2 – комбінованого типу 
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Аналіз залежностей Рис. 3.2 показує, що для виконання першої умови 

(3.27) параметр K42 повинен бути від’ємним, тобто через різноспрямоване по 

знаку значення відносно відповідної компоненти характеристичного рівняння 

перехідного процесу подавити вказану компоненту до нуля. А для виконання 

другої умови необхідно подавати повільно зростаючу компоненту. 

Тобто, розімкнутий зв'язок забезпечить максимальну швидкодію 

комбінованої системи синхронізації на інтервалі нестійкого руху якщо 

параметр чисельника задовольнить умові: 

 

,K 0
42
  .B 0

21
                                             (3.28) 

 

З нерівності B21=0 найдемо  

 

  ./ KSbSbK 32121
2
212142

1                                    (3.29) 

 

Підставивши K42 з (29) в (3.20), знайдемо початкове значення B22, B23,. 

Вираз для перехідної складової помилки на цьому інтервалі буде  

 

  .SSt eBeB
tt

K
2322

23222                                      (3.30) 

 

Якщо затухаючою компонентою знехтувати, то час руху на даному 

інтервалі, тобто час затухання перехідного процесу можна визначити для 

комбінованої системи (tП2К) та замкнутої системи (tП2З) відповідно з 

наступних приближених виразів  (при φНmax=π/2): 

 

   ,/ln/ BSt KП 23132
21      ./ln/ AStП 212123

21                        (3.31) 

 

З рівностей (3.25) та (3.31) видно, що введення розімкнутого зв’язку з 
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передавальною функцією (3.17) дозволяє зменшити час на рух на обох 

інтервалах пропорційно величині внесеного кореня. Таким чином, комбінована 

система синхронізації, що синтезована з умови зменшення перехідної складової 

помилки при трикутній характеристиці фазового дискримінатора, повинна 

містити дві ланки W41(S), W42(S) та логічний пристрій. При цьому перехідний 

процес в системі буде визначатись залишеним коренем характеристичного 

рівняння вихідної системи.  

Аналіз поданих на Рис.3.4 залежностей показує, що придушення однієї 

слабо затухаючої компоненти при простих коренях характеристичного 

рівняння дозволяє значно зменшити час перехідного процесу в комбінованій 

системі синхронізації (залежність 2) в порівнянні з системою синхронізації 

замкнутого типу (залежність 1). При комплексних коренях 

характеристичного рівняння системи синхронізації замкнутого типу, 

перехідний процес в ній буде мати коливальний характер (залежність 1, Рис. 

3.5).  

Введення в систему ланки розімкнутого зв’язку типу (3.17), що 

синтезована при умові придушення обох складових характеристичного 

рівняння перехідної помилки дозволяє на 18–25% зменшити значення 

перехідної помилки відносно значень для системи закритого типу.  

А перехідний процес стає швидко, затухаючим, до 3 разів в порівнянні 

з часом перехідного процесу в системі закритого типу (залежність 2, Рис. 

3.4).  

Аналіз поданих на Рис. 3.5,  залежностей показує, що час перехідного 

процесу в системі залежить від значення параметру постійної часту Т1 ланки 

розімкнутого зв’язку (значення додаткового кореня передавальної функції). При 

цьому час перехідного процесу в комбінованій системі можна значно зменшити 

в порівняння з системою синхронізації замкнутого типу варюванням параметру 

Т1. Подані розрахункові данні показали, що при Т42=0,087 с; Т42=0,022 с и 

T42=0,0087 час перехідного процесу в комбінованій системі в порівняння з 

замкнутою зменшується в 5,2; 6,5 и 6,7 разів відповідно. 
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Рис.3.5 Залежності перехідного процесу в системі синхронізації: а- 

закритого типу; б – комбінованій системі в залежності від значень 

параметру Т1 ланки розімкнутого зв’язку 
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В комбінованій системі шляхом синтезу відповідного розімкнутого зв’язку 

можливо забезпечити такий режим роботи, коли точка, що відображається, не 

виходить за межі визначеної області, обмеженої двома прямими, що проведені 

через дві сусідні точки нестійкої рівноваги паралельно точці ординат при 

визначених начальних умовах (Рис. 3.2). Начальні умови приймаються значно 

більшими чим для замкнутої системи синхронізації. 

Особливостями запропонованого методу синтезу розімкнутого зв’язку є 

врахування наявності перехідного процесу в системі синхронізації та розробка 

методів зменшення його негативного впливу. Практично це врахування 

реалізована в поданій математичній моделі синтезу розімкнутого зв’язку 

системи синхронізації. Вказана модель, в ході синтезу, дозволяє мінімізувати 

вплив перехідного процесу на параметри характеристичного рівняння 

перехідного процесу в системі синхронізації в ході стеження за несучою 

частотою. Що не досліджувалось та не реалізовано в роботах, які присвячені 

побудові перспективних комбінованих систем фазової синхронізації 

телекомунікаційних мереж, та розглядають близькі до поданого матеріалу 

даного дослідження  наукові задачі [8, 9, 11]. 

Подальшими перспективними дослідженнями в рамках рішення 

наукової задачі є безпосередня оцінка впливу перехідних процесів на 

динаміку системи синхронізації та розробка практичних рекомендацій щодо 

підвищення динаміки системи та точності оцінки несучої частоти. 

В роботі розглянуто синтез простого розімкнутого зв’язку, який має 

певні обмеження по мінімізації фазової помилки. Ці обмеження 

визначаються наявністю зовнішнього впливу в вигляді адитивного 

гаусівського шуму [6] та не дозволяють, в перспективі, підвищити точність 

оцінювання несучої частоти та мінімізувати дисперсію фазової помилки [6]. 

Питання впливу адитивного гаусівського шуму на роботу 

запропонованої схеми побудови системи синхронізації з синтезованою 

ланкою розімкнутого зв’язку в роботі не розглянуті.  

Перспективним дослідженням, яке може усунути вказані недоліки та 
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обмеження, може бути синтез складного розімкнутого зв’язку системи 

фазової синхронізації при умові зменшення перехідної складової фазової 

помилки. В якості ланки складного розімкнутого зв’язку можна 

запропонувати паралельне або послідовне поєднання двох фазових 

дискримінаторів. Таке поєднання потребує додаткових досліджень щодо 

моделювання синтезу вказаних ланок розімкнутого зв’язку в систему 

синхронізації при умові зменшення перехідної складової фазової помилки на 

фоні впливу адитивного гаусівського шуму. 

Тепер розглянемо випадок, коли на вхід системи одно моментно 

спостерігається стрибок частоти величиною н . Тобто  
   tttнвх
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Для системи ЗСС з астатизмом першого порядку ( 1
3
  стрибок частоти 

вносить в вираз (3.4) додаткову компоненту, що обумовлена коренем 0
0
S . 

Початкові значення для ЗСС будуть  
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Вираз для повної фазової помилки ЗCC прийме вигляд: 
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де   /
нн

 – початкова частотна розстройка. 

В цьому випадку різність фаз прагне не до позитивної рівноваги 

( 2
01

/ , а до значення   21 /
н
  . Тобто в системі з’явиться стала фазова 
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помилка 

Для закінчення перехідного процесу різність фаз повинна досягнути 

значень с врахуванням сталої помилки, а різність фаз теж повинна рівнятися 

нулю. 

Тобто: 

    2
01

/
нnt   ,   0 tn

                                      (3.33) 

 

Розкривши співвідношення (3.32), отримаємо вираз для різності фаз і 

частот на першому і другому інтервалах руху відповідно:  
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            (3.34) 

 

Позначимо   S/S
нвх

 
1

,    S/S
нвх

 
2

. Тоді, якщо на вході діє стрибок 

фази, маємо      SSS
вхW 

 1
. Якщо на вході діє скачок частоти і швидкодія 

системи збільшується по  t , то          SSWSSSWS вхвх 12   . Тобто маємо 

задачу, яка вирішувалась вище. 

Взявши похідну від виразу (3.19) бачимо, що розімкнутий зв'язок (3.17), 

що синтезований при умові збільшення швидкості затухання величини  t  

повинен задовольняти умовам: 

0
1111




BS , 0
2121




BS                                      (3.35) 

 

Які достатньо точно, до постійних співмножників співпадають з умовами 

(3.21) та (3.28) зменшення перехідної складової фазової помилки. 

Тобто, синтезований при умові (3.35) розімкнутий зв'язок забезпечить таке 
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ж придушення повільно затухаючих компонентів фазової помилки.  При цьому, 

рівняння для  величин  t   і   t  будуть мати вигляд  
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де jj

/

j SBB iii  . 

При цьому перехідний процес в системі буде визначатись залишеним 

коренем характеристичного рівняння вихідної системи. В КСС шляхом синтезу 

відповідного розімкнутого зв’язку можливо забезпечити такий режим роботи, 

коли точка, що відображається, не виходить за межі області, обмеженої двома 

прямими, що проведені через дві сусідні точки нестійкої рівноваги паралельно 

очі ординат при значно більших начальних умовах чим для ЗCC. Для визначення 

виду і кількісних характеристик розімкнутого зв’язку при задоволенні умов 

 2 , розглянемо фазовий портрет ЗCC для випадку простих коренів 

характеристичного рівняння при  
зн

, що поданий на Рис. 3.6 [163]. 

Як відомо [139,163], точка нестійкої рівноваги такої системи уявляє собою  

на фазової площині сідло 
02

, а точка сталої рівноваги - стійкий вузол (
01

). 

Якщо точка, що розглядається, за рахунок початкових умов відхилилася від 

положення рівноваги і знаходиться зліва від сепаратриси C1
 (Рис. 3.6, точка A1

), 

тo з часом вона повертається до положення стійкої рівноваги 
01

. В іншому 

випадку (точка A2
) рух цієї точки направлено до точки переходу в 

заштриховану область. 

Для того, щоб рух точки A2  здійснювався до точки 
01

необхідно 

збільшити нахил сепаратриси C1
  до тієї межі, доки точка C1

  не виявиться 

лівіше неї.  В цьому випадку рух точки здійснюється в не заштрихованій області. 

Розглянемо, від чого залежить нахил сепаратриси C1
. Використавши 

передавальну функцію  SW 23
 ( 3 . 1 5 ) можемо записати диференціальне 
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рівняння системи для ділянки нестійкого руху наступним чином:  
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Рис. 3.6 Фазовий портрет ЗСС при простих корнях 

характеристического рывняня и ||у. 
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Позначимо   ydt/t   і виключивши час отримаємо рівняння фазових 

траєкторій  
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Виходячи з того, що сепаратриса C1
 уявляє собою пряму лінію, то її нахил 

постійний і дорівнює  d/dyk01
  

Продеференціювавши останнє рівняння по   отримаємо рівняння для 

визначення k01
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02011
2
010  аkаkа , 

 

Яке співпало з характеристичним рівнянням системи. 

Виходячи з вище викладеного можна зробити висновок про те, що при 

збільшенні коренів характеристичного рівняння збільшується нахил 

сепаратриси, тому використавши викладений метод придушення повільно 

затухаючих компонентів можна забезпечити рух в системі, що відповідає 

назаштрихованій області (Рис. 3.6). Тобто без про ковзання циклів. 

Якщо виникне потреба усунути проковзання циклу, тобто забезпечити, 

щоб за час перехідного процесу точка спостереження не виходила за межі 

ділянки, обмеженої двома сусідніми точками нестійкої рівноваги (траєкторія 

першого ряду), а ті вихідні корені характеристичного рівняння ЗCC, що 

залишились не подавлені, не дозволяють це виконати. То необхідно 

компенсувати обидві компоненти перехідної помилки, що обумовлені коренями 

характеристичного рівняння ЗCC. 

Для ділянки нестійкого руху  достатньо компенсувати лише одну 

(затухаючу) компоненту так як на цій  ділянці перехідний процес буде 

визначатися введенням за допомогою додаткового зв’язку позитивним коренем. 

Початкове значення компоненти перехідної складової помилки, обумовлене 

залишившимся позитивним коренем S 22
 має однаковий знак з начальними 

значеннями компоненти, що отримана за рахунок кореня  S 23
. Тому корінь S 22

 

тільки збільшує швидкодію системи на інтервалі нестійкого руху. 

Характеристичне рівняння системи для інтервалу стійкого руху має також 

два кореня, тому для їх компенсації в формулі (3.10) необхідно прийняти 2K . 

Тоді розімкнутий зв'язок прийме вигляд: 
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Підставивши цей вираз в вираз (3.14) найдемо передавальну функцію по 
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помилці КСС.  
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Підібравши параметри чисельника (3.37) так, щоб компенсувати поліном 

 SF13
, тобто забезпечити виконання рівності   
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Отримаємо  
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де  Ta 420
 ;    KKa /

1411
2 . 

 

Перехідний процес в цьому випадку залежить тільки від коренів 

рівняння   0
4

SF , параметри якого можна вибрати так, щоб задовольнити 

необхідну умову. 

Результати розгляду випадку комплексних коренів характеристичного 

рівняння ЗCC . Визначено час перехідного процесу в системі при стрибку фаз 

величиною 
2/

н


 тобто в межах лінійної ділянки. Відповідні графіки подано 

на Рис.3.6. 

Як слідує з залежностей Рис.3.5.а, придушення однієї слабо затухаючої  

компоненти при простих коренях дозволяє значно зменшити час перехідного 

процесу в КСС (крива 2) в порівнянні з ЗCC (крива 1). При комплексних коренях 

характеристичного рівняння ЗСС перехідний процес в ній має коливальний 

характер (крива 1, Рис.3.5.б). Введення ланки розімкнутого зв’язку типу (3.38), 

синтезованої при умові придушення обох компонентів перехідної складової 
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помилки дозволяє отримати аперіодичний перехідний процес в КСС і значно 

зменшити перехідну складову помилки (крива 2)   

 

3.3. Обґрунтування вибору моделі ланки розімкнутого зв’язку при 

умові мінімізації фазової помилки в перехідному режимі 

 

Питання мінімізації перехідної помилки в системи синхронізації 

вирішувались в п.2.2 на основі застосування в якості ланки розімкнутого 

зв’язку частотно - фазового синхронізатора.  

Проведемо обґрунтування його застосування на основі оцінки 

можливості щодо розімкнутого зв’язку та можливостей його реалізації. 

Функціонування синхронно-фазових демодуляторів характеризується 

впливом ряду збурень та шумів на їх роботу при прийомі сигналу. А саме 

адитивного флуктуаційного шуму, збурення корисної кутовий модуляції (в 

разі фільтрації несучої частоти), стрибків фази і частоти та  інших. 

У ряді випадків необхідно забезпечити високу точність роботи 

демодулятора, яка безпосередньо залежить від роботи його підсистеми 

синхронізації в сталому і перехідному режимах. А підсистеми синхронізації, 

що працюють в умовах впливу різних шумів та збурень, повинні 

характеризуватися малою дисперсією фазової помилки і високою 

швидкодією [37,40,41]. 

Синхронно-фазові демодулятори будуються по двом схемам. Це 

безперервні (аналогові) синхронно-фазові демодулятори та цифрові 

(дискретні) синхронно-фазові демодулятори [166, 167]. 

Як і в безперервних синхронно-фазових демодуляторах (СФД), 

показник якості цифрових фазових автопідстроювачів частоти (ФАПЧ) 

впливають на основні характеристики  цифрових демодуляторів. Зазвичай 

цифрові СФД будуються таким чином, що частина вузлів виконано на 

елементах цифрової техніки: цифрові фазові дискримінатори, реверсні 
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лічильники, генератори. В ряді випадків СФД повністю будуються на основі 

цифрових обчислювальних пристроїв (ЦОП). Застосування ЦОП при 

побудові СФД дозволяє спростити їх налаштування, підвищити надійність і 

технологічність конструкції, реалізувати складні алгоритми обробки сигналу 

[8]. 

Можливості застосування цифрових СФД залежать від розвитку 

цифрової обчислювальної техніки та мікропроцесорів. Швидкий ріст цих 

напрямків приводить до того, що цифрові СФД успішно кункурють з 

аналоговими. 

Якщо СФД виконаний з застосуванням цифрових та аналогових 

елементів то такий СФД називають аналогово-цифровим СФД. 

Актуальним є завдання підвищення точності та швидкодії аналогово-

цифрових СФД. Одним з напрямків якої може бути синтез цифрового 

розімкнутого компенсаційного зв’язку безпосередньо в підсистемі 

синхронізації, а саме побудова ітераційних аналогово-цифрових СФД при 

умові, що основний та допоміжний контури їх систем синхронізації можуть 

бути як цифровими так і аналоговими. 

Вирішення цієї задачі безпосередньо пов’язано як з синтезом 

розірваного зв’язку в цифровому СФД так і з оцінкою можливостей такого 

СФД до реалізації отриманих в процесі синтезу розімкнутого зв’язку 

передаточних функцій в схемах побудови його системи синхронізації  та 

можливостей до попереднього аналізу вказаних передаточних функцій на 

ЕОМ. 

Необхідно відмітити, що робота СФД любого типа характеризується 

двома режимами: робота в сталому режимі та робота в перехідному режимі. 

Очевидно оцінку можливостей синтезування розімкнутого зв’язку в 

підсистемі синхронізації СФД доцільно провести на основі попереднього 

аналізу передавальних функцій, які отримані для більш простого, сталого 

режиму роботи СФД. 
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Відомі два метода побудови структурної схеми цифрового СФД. 

Структурна схема СФД, що містить цифровий керований генератор (ЦКГ) 

включає вхідний аналого - цифровий перетворювач, цифровий фазовий 

демодулятор, цифровий фільтр, цифро-аналоговий перетворювач, фільтр 

низької частоти. Вихідні сигнали функціонально необхідних елементів є 

кодами, а сам цифровий СФД реалізується в вигляді спеціалізованого 

обчислювача чи програмним способом на управляючій ЕОМ (УЕОМ). 

Основною перевагою такої схеми є висока стабільність характеристик ЦОП в 

порівнянні з аналоговим керованим генератором [8,53]. 

Широке застосування отримала схема СФД, в якій вихідний сигнал 

аналогового фазового дискримінатора (ФД) перетворюється в цифровий код 

в аналогового - цифровому перетворювачі (АЦП), фільтрується в цифровому 

фільтрі нижніх частот (ЦФ), відновлюється в аналогову форму цифро-

аналолговим перетворювачем (ЦАП) і керує частотою вихідного коливання 

ЦКГ. УЕОМ здійснює програмне керування характеристиками цифрових 

вузлів (частотою дискретизації, числом рівнів квантування і законами 

перетворення в АЦП і ЦАП) на основі динаміки роботи СФД. 

Такі характеристики СФД, як смуга захвату і утримання та стійкість, 

можуть значно  погіршуватися через погрішності цифрової обробки у 

порівнянні з аналогічними характеристиками аналогового СФД. Якщо 

підібрати при мінімальному значенні числа рівнів квантування частоту 

дискретизації, то можливо побудувати цифровий СФД, порогові явища в 

якому проявляються приблизно при таких же значеннях сигнал-шум на вході, 

що і для аналогового СФД [8,72]. 

Комбінований спосіб побудови СФД дозволяє забезпечити високу 

точність роботи в сталих режимах. Цифрові стежучі демодулятори з 

комбінованим керуванням можна побудувати по одному з трьох варіантів: 

цифровий обчислювальний пристрій (ЦОП) використовується як в 

замкнутому так і в розімкнутому каналах керування; ЦОП застосовується в 
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замкнутому контурі а розімкнутий канал безперервній; ЦОП застосовується в 

розімкнутому каналі керування [168–171]. 

Структурна схема цифрового  СФД з комбінованим керуванням  подана 

на Рис. 3.7 [169]. 

 

 

 

Точність роботи цифрового СФД, як будь якої системи автоматичного 

керування залежить від виду оператора безперервної частини СФД [16,17]: 

Приймемо, в якості такого оператора наступний [168]: 
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                                             (3.39) 

 

Тобто, початковий СФД  без розімкнутого каналу керування має 

порядок астатизму 1 . Запишемо вир.(3.39) в вигляді [168, 169]:  
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Рис. 3.7. Структурна схема лінійної моделі комбінованого 

синхронно-фазового демодулятора 
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Де: 
2

2 T
T

b

b

tg


 ,  

  – частота вхідного сигналу; 

T b  – крок видачі сигналу ЦОП. 

Абсолютна псевдо частота 
j

W

T b

2
  

Де 
1

1






z

Z
W  – оператор Z  перетворення [139].:.. 

 

Еквівалентну передавальну функцію цифрового комбінованого СФД  в 

розімкнутому стані подамо в вигляді: 
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Прийнявши    aW jвх
j  отримаємо  
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Така передавальна функція відповідає СФД з порядком астатизму 

рівним 2 [169]. 

Для визначення  ZW вх
 перейдемо від  a j  до Z  відображенню. 
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Де T
qq a

0
10

2

; 110 aa  

 

Реалізація передавальної функції виду (3.40) достатньо добре 

здійснюється на мікропроцесорах ЕОМ [37,172,173]. 

Таким чином, цифровий комбінований СФД можна синтезувати при 

умові підвищення точності в сталих режимах як безперервну комбіновану 

систему в відповідності з обраними критеріями. 

Оцінимо можливість аналізу цифрових СФД  на ЕОМ. На відміну від 

непереривних систем динаміка цифрових систем описується не 

диференціальними а різностними рівняннями. Так як складові векторів  t


, 

 tx


,  ty


 змінюються не безперервно в часі, а тільки в дискретні моменти 

часу. 

Різностне рівняння, що описує динаміку цифрової системи, має вигляд 

[37]: 
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Помноження на 1Z  в області Z  зображень відповідає затримці на 

період Т в області оригіналів. 

Схема в змінних станах для цифрових СФД буде відрізнятися від 

аналогових СФД тим, що замість інтегратора схема цифрового СФД має 

елементи затримки. Тому для побудови схем в змінних станах цифрових 

СФД необхідно в відповідних схемах для безперервних СФД інтегратори 

замінювати на елементи затримки. Рівняння стану цифрових СФД 

складаються з схем в змінних станах якщо в якості змінних станів вибрати 

виходи елементів затримки. 

Таким чином, рівняння стану цифрового СФД будуть мати вигляд: 
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     TkUBTkXAkTX 11 


 

       TkUDTkUBCTkXACkTY


 11                             (3.41) 

 

Вираз (3.41) дозволяє побудувати ітераційний алгоритм обрахування 

вектора виходу  kTY


.  На k  – тій ітерації значення вектора  kTY


 в момент 

часу kTt   визначається значенням вектору стану  TkX 1


 і значенням вектору 

входу  tU


 при  Tkt 1  і kTt  . Вектор  Tkx 1  вираховується  1k  – ій ітерації.  

Аналіз виразу (3.41) показує, що його реалізація на ЕОМ не потребує 

проведення операцій інтегрування і приближеного обрахування матриці 

переходу [37]. Це підвищую можливості схеми побудов такого СФД до 

зменшення сталих похибок роботи як при аналізі на ЕОМ так і при 

безпосередній реалізації по обраній схемі його побудови в різних режимах 

роботи [173,174,175]. 

Отримані та подані в підрозділі функціональні залежності 

передавальної функції синхронно-фазового демодулятора з розімкнутим 

зв’язком дозволяють забезпечити порядок астатизму системи рівний 2. 

Аналіз отриманої передавальної функції показав, що вона може бути 

реалізована на мікропроцесорах та має можливість до її попереднього аналізу 

на ЕОМ без проведення операцій інтегрування і приближеного обрахування 

матриць переходу. 

 

3.4 Висновки до третього розділу 

 

1. Розроблено математичну модель, яка дозволяє провести синтез 

розімкнутого зв'язку системи синхронізації когерентного демодулятора 

супутникової телекомунікації  при умові зменшення перехідної складової 

фазової помилки. Вказана модель дозволяє встановити зв’язок параметрів 

синтезованої ланки з коефіцієнтами  характеристичного рівняння перехідної 

фазової помилки в системі синхронізації. 
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2. Проведено аналіз впливу параметрів ланки розімкнутого зв’язку на 

параметри перехідного процесу в системі фазової синхронізації в ході 

стеження за несучою частотою 

Встановлено, що в умовах стрибка фази чи стрибка частоти поліпшити 

динаміку системи та зменшити перехідну складову фазової помилки можна 

шляхом підбору параметрів ланки розімкнутого зв’язку. Підбір вказаних 

параметрів слід здійснити в напрямку придушення їх значеннями відповідних 

коренів характеристичного рівняння перехідного процесу.  

Показано, що простий розімкнутий зв'язок, синтезований при умові 

придушення повільно згасаючої перехідної компоненти дозволяє зменшити час 

перехідного процесу в системі при збереженні початкового порядку астатизму. 

А при складному розімкнутому зв’язку перехідний процес стає коливальним 

3. Обґрунтовано фазовий дискримінатор в якості ланки розімкнутого 

зв’язку та синтезовано його передавальні функції при умові формування 

впливу на перехідну складову фазової помилки та на час перехідного процесу 

в системі синхронізації. Враховано особливості синтезу розімкненого зв'язку 

для інтервалів руху, відповідних ділянкам з позитивним і негативним 

нахилом статичної характеристики фазового дискримінатора.  

4. Проведено оцінку залежності параметрів характеристичного рівняння 

перехідної фазової помилки від параметрів синтезованої ланки розімкнутого 

зв’язку. 

Встановлено, що для придушення до «0» повільно затухаючої 

компоненти характеристичного рівняння фазової помилки необхідно 

забезпечити значну перевагу, до 10 разів, коренів, що вносяться ланкою 

розімкнутого зв’язку над коренями вказаної компоненти. При цьому 

параметра передавальної функції ланки розімкнутого зв’язку, повинен мати 

значення до 0.1 від значення кореня другої складової характеристичного 

рівняння фазової помилки, та прийматись як від’ємна похідна другого 

порядку.  
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Показано, що зміною значення параметру розімкнутого зв’язку можна 

значно, до 5 і більше раз зменшити час перехідного процесу в комбінованій 

системі синхронізації. При одночасному, на 18-25%, зменшенні початкового 

значення перехідної помилки. 

Отримані результати підтвердили можливості запропонованої 

математичної моделі щодо можливостей зменшення параметрів перехідного 

процесу впливом параметрів синтезованої ланки розімкнутого зв’язку. 
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РОЗДІЛ 4 

РОЗРОБКА МЕТОДІВ ОЦІНКИ НЕСУЧОЇ ЧАСТОТИ СИСТЕМАМИ 

ФАЗОВОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ КОГЕРЕНТНИХ ДЕМОДУЛЯТОРІВ 

СУПУТНИКОВИХ ТЕЛЕКОМУНІКАЦІЙ РЕЖИМІ СТЕЖЕННЯ ЗА 

НЕСУЧОЮ ЧАСТОТОЮ 

 

 

4.1 Метод визначення нижнього кордону дисперсії оцінки несучої 

частоти системами фазової синхронізації 

 

Проблеми передачі сигналів  в сучасних супутникових телекомунікаціях  

визначаються певними особливостями як побудови самої системи, так 

проблемами обробки прийому та передачі сигналу. Існуюча енергетика 

супутникового каналу зв'язку обумовлює нагальну потребу когерентної 

обробки сигналу і використання потужного завадостійкого кодування.  

Хоча в останні роки досить часто в системах супутникового зв’язку 

використовуються амплітудно–фазові методи модуляції енергетика 

супутникового каналу, як правило, зумовлює використання фазової модуляції 

[2, 8]. Завдання оцінки несучої частоти сигналу зводиться до задачі оцінки 

частоти максимуму в спектрі фрагменту синусоїдального сигналу на фоні 

адитивного гаусівського шуму. 

Характерною особливістю супутникового каналу зв'язку є істотна 

невизначеність сигналу, що приймається по частоті (частотна невизначеність 

сигналу.) Тому для демодуляторів супутникових модемів найбільш значущою 

є проблема синхронізації по частоті несучого коливання. Виходячи з цього, 

при розробці алгоритмів когерентної демодуляції сигналу визначальне 

значення має рішення проблеми синхронізації.  

Як було зазначено раніше, комплексна огинаюча сигналу містить 

невідомі величини, а саме частоту, фазу, затримку сигналу та передану 
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інформаційну послідовність (  ,, ,d ). Тобто завдання синхронізації 

фактично зводиться до оцінки істинних параметрів сигналу, що приймається  – 

 ,, , d , знання параметрів яких необхідно для демодуляції сигналу  tz . 

Найкращі результати може дати сумісна оцінка невідомих параметрів 

сигналу. Однак на практиці реалізувати таку оцінку в каналі з низькою 

енергетикою і з великою частотною невизначеністю сигналу, що приймається 

не представляється можливим. 

Тому оцінка зміщення несучої частоти сигналу, що приймається 

відносно номінального значення проводить до того, як включаються інші 

процедури синхронізації, а саме: синхронізація по фазі і синхронізація по 

тактовій частоті [2, 8,13]. 

Складність завдання оцінки несучої частоти в супутниковому каналі 

визначається потребою обробляти сигнали в безперервному та пакетному 

режимах.  

При вирішенні задачі оцінки несучої частоти модульованого сигналу 

приймемо , що на інтервалі спостереження, тривалістю К інформаційних 

символів, задана комплексна огинаюча сигналу, що приймається, яка 

характеризується невідомими параметрами { d ,  ,  , } [1,3]. Завдання 

полягає в тому, щоб оцінити один елемент вектора { d ,  ,  ,  }, а саме, 

параметр   – несучу частоту.  

Для вирішення завдання оцінки несучої частоти ФМ сигналу в умовах 

невизначеності інформації про початкову фазу сигналу ( ), про величину 

його затримки (  ) і про передану інформаційну послідовність ( d )  доцільно 

застосувати правило максимальної правдоподібності. Відомо, що 

використання правила максимальної правдоподібності для оцінки несучої 

частоти (МП-оцінку) забезпечує асимптотично ефективні і асимптотично 
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незміщені її оцінки. [13,130,131,176,177,178]. 

При наявності інформації про параметри { d ,  ,  } МП-оцінка несучої 

частоти   може забезпечити мінімальну граничну дисперсію, яка буде 

визначатися нижнім кордоном Крамера-Рао [132–135]. 

При вирішенні визначеного наукового завдання даного розділу 

необхідно врахувати, що вказаний нижній кордон Крамера-Рао і пов’язана з 

ним мінімальна дисперсія оцінки будуть застосовані  в методиках оцінки 

частоти несучого коливання фазомодульованого сигналу, що приймається. В 

свою чергу, вказані методики повинні забезпечувати оцінку як для 

безперервного так і пакетного сигналу [13]. 

Методики повинні враховувати характерні особливості супутникового 

каналу зв’язку. В зв’язку з чим приймемо, що: 

- перешкода є адитивним білим гаусівський шумом;  

- канал характеризується малим відношенням сигнал/шум 

(співвідношення сигнал/шум на біт інформації знаходиться в діапазоні від 0 до 

12дБ); 

- начальна частотна невизначеність сигналу, що приймається по 

частоті несучого коливання має порядок величини 1/Т. 

Завдання полягає в тому, щоб розробити оптимальні (чи близькі до 

оптимальних) методики оцінки, які забезпечать достатні по прийнятим в 

математичній статистиці критеріям (асимптотатично незміщені і 

асимптотатично ефективні) оцінки несучої частоти в різних режимах передачі 

даних [130,131]. При цьому, це можливо робити як в часовій так і в частотній 

областях. В любому випадку ми повинні прагнути максимально обмежити 

часовий інтервал спостереження і аналіз при досягненні необхідної точності 

оцінки. 

Розробка методики МП–оцінки несучої частоти з мінімально граничною 

дисперсією, з метою отримання її кількісних значень, потребує попереднього 
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відпрацювання функціональних залежностей, призначених для визначення 

нижнього кордону Крамера-Рао, що є актуальною науковою задачею 

розв’язанню якої присвячена дана робота. 

При вирішенні визначеного наукового даного розділу необхідно 

врахувати, що вказаний нижній кордон Крамера-Рао і пов’язана з ним 

мінімальна дисперсія оцінки будуть застосовані  в методиках оцінки частоти 

несучого коливання фазомодульованого сигналу, що приймається.  

Когерентність обробки сигналу в демодуляторі супутникових систем 

зв’язку обумовлює надзвичайно жорсткі вимоги до точності оцінки фази 

несучого коливання в відповідній петлі демодулятора з фазово–автоматичним 

підстроюванням частоти (ФАПЧ демодулятор). Через це смуга  петлі ВС  

зазвичай не повинна перевищувати тисячних долів тактової частоти сигналу, 

що приймається – близько 10–3  1/ Т. А для надійного входження системи авто 

підстроювання в синхронізм величина дисперсії оцінки несучої частоти ФМ 

сигналу  
2

С  не повинна перевищувати ВС

2
. Тобто величина 

2

С
 не повинна  

бути більшою чим 10–5  1/Т 2. В подальшому приймемо, що для дисперсії 

оцінки несучої частоти ФМ сигналу при малих співвідношеннях сигнал/шум 

на біт інформації (від 0 до 12 Дб) повинна виконуватись наступна вимога 

105
622 

 *TC , що визначена в (1.40). 

Приймемо, що комплексна огинаюча сигналу, що приймається задана на 

інтервалі спостереження T0  [53,68]: 

 

     ttt wsz   

 

Тут  tw  - комплексний аддитивний квазібілий гаусівський шум з 

спектральною щільністю потужності N0 : 

 

       
k

k ktthtjexpt ds  



 207 

Де  2 ; 

  – зміщення несучого коливання відносно номінального значення; 

d k
 – елемент комплексного вектора даних, що передаються 

 dddd k
,...,,

1010 
 ; 

T
T

K
0  – інтервал спостережень, виражений в тактових інтервалах; 

 th  – імпульсна характеристика фільтра, що формує сигнал. 

 

Визначимо нижній кордон дисперсії оцінки одного із елементів вектора 

 d,,,   , а саме  .  

Якщо сигнал характеризується набором параметрів   
M

,...,,
010

 а  z

_

л
  

– незміщена оцінка деякого параметра 
k

, то нижній кордон дисперсії оцінки 


k
 визначається елементом матриці J

1 , зворотній інформаційній матриці 

Фішера [127,130,131]: 

 

   J
kk

kkk
zvar  

2
 

 

Де J
kk  – елемент матриці J

1 . 

Елементи матриці J  визначаються наступним чином: 

 

  






















ki

wik

zpln
EJ

2

 

 

Тут EW  означає статистичне усереднення по відношенню до шуму, а 

 zp  спільна функція щільності ймовірності вектора z  для заданих 

  
M010

,...,, . 

Враховуючи, що шум являється некорельованим гаусівський з нульовим 
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середнім і дисперсією 
2
, запишемо спільну функцію щільності ймовірності 

[131,179]: 

 

   




















 






























 





n
nnnn

N

qQiIp expaz
22

22
2

1

2

1                     (4.1) 

 

Де   











,,,, da  ; 

  ;z tRI nen
    tIQ nmn

z ; 

   






























k

n
k

nn
ktthtjr

dt exp  комплексна огинаюча опорного 

сигналу; 

  ;r tRi nen 
















   ;r tIq nmn 
















 

2

1
10

2

1 


N
,...,,,...,

N
n,nTt sn

; 

T s  – інтервал слідування відліків комплексної огинаючої сигналу, що 

приймається; 

N  - інтервал спостережень, виражений в кількості інтервалів T s . 

При формуванні елементів матриці Фішера для параметра 











 ,,  

зазвичай пропонується наступний підхід, що визначається в ряді робіт [180–

186]. Показано, що для великих К  (К>>1) компоненти матриці можуть бути 

подані в вигляді: 

 













































JJJ
JJJ
JJJ

EF

rr

r

r

d                                        (4.3) 

 

Де  Ed  усереднення елементів матриці Фішера по інформаційній 

послідовності; 
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J jk
 - елемент матриці для параметрів 












 ,, . 

Можна показати, що з точністю до постійної величини, що не залежить 

від параметрів 











 ,, , логарифм функції правдоподібності (2) може бути 

подана в наступному вигляді [130]:  

 



















 
n

nnnnnn qiqQiIL
22

2 2

11  

 

Звідси :    








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
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
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
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




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k
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i
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n
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ki a

q

a

q

a

i

a

i
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q
qQ
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i
iI

aa

L
22

2

2
1  

 

Враховуючи, що       0 qQEiIE nnwnnw
 отримаємо:   

 




 





















 
n k

n

i

n

k

n

i

n
ik

a

q

a

q

a

i

a

i
J 2

1                                   (4.4) 

Де: 


aa ki
,  – елемент вектора 



a  при i, k  = 0,1,2. 

Замітимо що,   qitr nnn
j


 і   qitr nnn

* j


. 

Проведемо ряд перетворень 
 















 

a

q

a

i

a

t

i

n

i

n

i

n j
r  та 

 














 

a

q

a

i

a

tr

k

n

k

n

i

n
*

j  

Звідси :
   































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




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a
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k

n
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i

n  

 

Тобто, вираз (4.4) можна подати в вигляді  
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   


 
















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





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n
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n
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i

n
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a
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*

a

rd tt
RJ 2

1                                       (4.5) 

 

Для визначення нижнього кордону дисперсії оцінки параметра   

вирахуємо компонент матриці (4.3) з урахуванням усереднення по 

інформаційній послідовності  JEF ikdik
  для i, k  = 0,1,2. Визначимо F 

.  

Для 
 






tn
*rd

 і 
 






tr n
d

 можна записати:  

 












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 
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
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Звідси 
   
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m
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Проведемо усереднення отриманого виразу по інформаційній 

послідовності. 

Зазвичай для 


d i
 пропонується наступна модель [48,131]: 



d i
 - незалежні випадкові величини з нульовим середнім і функціями 

кореляції  

 




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                                            (4.6) 

 

Де Ds  – деяка позитивна величина. 
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По умові (4.6)  отримаємо:  
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Імпульсна характеристика фільтра Найквіста є дійсною функцією. 

Значить права частина в даному виразі - функція уявна, через це:  
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Аналогічно можна показати 0F r . Аналіз виразу (4.4) показує, що 

матриця Фішера симетрична: FF kiik
 . Тобто, матриця (4.3) приймає 

наступний вигляд: 
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Звідси, нижній кордон дисперсії оцінки   визначається наступним 

чином: 
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                                     (4.7) 

 

Таким чином, для знаходження нижнього кордону дисперсії оцінок 

величини   слідує визначити F
, F

 і F 
. 

Визначимо F  .  
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Для 
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Звідси 
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Отже, на основі (4.1) і (4.6) вираз для даної компоненти матриці (4.3) 

можна представити в вигляді:   

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
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Аналогічно  
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Звідси 
   










































 lThmTh
rd

*
rd

ttddt
tt

nn
*
l

m
m

l
n

n
*

n 2 . 

На основі (4.5)  

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Та для 
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 

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Отже:  




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Можна показати, що при  0 TN S  вирази для розглянутих 

компонентів матриці Фішера переписуються в вигляді [127,130,131]: 

 

dtmTth
N
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F
m

s
 






 

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2                                      (4.8) 

 

dtmTtht
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dtmTthtN
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 
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
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Де ES  енергія елементарного посилання сигналу. 

Змінивши порядок сумовуваня та інтегрування, перепишемо вираз (8) в 

вигляді  

 

dtmTth
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s
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По умові (1)  1
2
















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 dtmTth . Тобто, для F 
 можна записати  

 

K
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2



                                           (4.11) 
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Аналогічно для виразу (4.9) запишемо: 

 

dtmTtth
N
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F
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Розглянемо інтеграл 















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2
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Введемо нову змінну 


 mTtz  

 

Перепишемо J 0
 даний вираз наступним чином: 

 

 dzzmTz hJ 








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


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Звідси  
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


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
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З огляду на парність функції  h
2  

 

  0
2






dzzhz  

 

По умові (1)  

 

  1
2






dzzh  

 

Отже 


 mTJ 0
 

 

Приймемо, що К не чітке, а величина m  змінюється від 
2

1


K
 до 

2

1K
 

Можна показати, що дане допущення при К>>1не порушить загальність, 

а лише спростить деякі математичні викладки. 

На основі цієї умови  
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і для F 
 отримаємо  

 




 K

N
E

F
S

0

2
                                               (4.12) 

 

Таким же чином, змінивши порядок сумування і інтегрування 

перепишемо вираз (4.10) в вигляді: 

 

dtmTtht
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Тепер розглянемо інтеграл  
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Ввівши заміну змінної  

 


 mTtz  

 

Для J1 отримаємо 
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Перепишемо даний вираз  
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                        (4.13) 

 

На основі (4.12) і (4.13) для J1  можна записати 

 

 
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

  mTdzz TmhzJ 2

2
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Розглянемо інтеграл 
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 dzzhzJ
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2 




  

 

По теоремі Парсеваля [127,131] 

 

 




 dffZJ
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Де  fZ  – перетворення Фурье від функції   zzh  

 

По теоремі про диференціювання перетворення Фур’є можна записати 

[127]  
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Так як  fH  є амплітудно-частотною характеристикою фільтра 

Найквіста [51,106]  
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Звідси для J 2  отримаємо  
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Ввівши заміну змінних  

 

 
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2
fTz  

 

Отримаємо 
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Перепишемо інтеграл 
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Звідси для J 2
 можна записати  
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і при кінцево  

 




16

12
2 TJ  

 

В результаті 
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Вираз для F  представимо в наступному вигляді 
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Можна показати [127,131], що  
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З чого слідує, що для F
 можна записати  
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Відмітимо, що при 1K  справедливо 
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12
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0
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
                                            (4.14) 

 

Таким чином, підставивши (4.11), (4.12) і (4.14) в (4.7) отримаємо вираз 

мінімальної дисперсії, яку шукали: 
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Очевидно, що при великих інтервалах спостереження ( 1K ) нормований 

кордон Крамер-Рао оцінки несучої частоти фазомодульованого сигналу може 

бути поданий, як: 

 

 
N/EK

T*CRLB
S 0

22

2 11

2

1


                             (4.16) 

 

Де  



 
2

. 

Величина   T*CRLB 2  (Cramer-Rao lower bound) має назву нижнього 

кордону Крамера-Рао. Значення якої визначається виразом (4.16) та може бути 

прийняте для визначення мінімальної граничної дисперсії оцінки несучої 

частоти. 

Таким чинно, нижній кордон Крамера-Рао, прийнятий для визначення 

мінімальної оцінки граничної дисперсії оцінки несучої частоти функціонально 

залежить від енергії одиничного імпульсу сигналу ( ES ), інтервалу 

проходження  інформаційних імпульсів комплексної огинаючої сигналу, що 

приймається (T s ) та інтервалу, на якому здійснюється оцінка ( N 0
). 

Запропонований вираз дозволяю визначити нижній кордон Крамера-Рао 

при умові, що інші параметри сигналу відомі. Тобто оцінка проводиться в 
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ідеальних умовах. 

Зазвичай сигнал, в умовах реального супутникового каналу частина 

інформації про параметри сигналу, що приймається, може бути відсутня. 

Виходячи з цього, мінімальна дисперсій МП-оцінки несучої частоти  по 

реального супутникового сигналу може дещо відрізнятися в гіршу сторону від 

значення нижній кордон Крамера-Рао, отриманого при цих же умовах 

[131,176]. 

Очевидно, методики та алгоритми оцінки несучої частоти реального 

супутникового сигналу, засновані на досягненні мінімальної дисперсії оцінки 

повинні забезпечити їх значення що знаходяться відносно вказаних 

залежностей як мога ближче до залежності   T*CRLB 2 . Вказані положення 

визначають перспективні напрямки подальшої роботи, розпочаті в даній статті. 

На Рис. 4.1 подані залежності   T*CRLB 2  та мінімально граничної 

дисперсії МП-оцінки несучої частоти ( T
22

 ), отриманої при відсутності 

інформації про інші перемри сигналу, від співвідношення сигнал/шум,  

отримані на біт інформації для  K = 256 (вид модуляції ФМ-4) 

Аналіз залежностей Рис. 4.1 підтверджує висновок про те, що в реальних 

умовах відсутності повної інформації про параметри сигналу, що приймається, 

мінімальна дисперсія МП-оцінки несучої частоти - T
22

  має значні гірші 

значення відносно нижнього кордону Крамер-Рао -   T*CRLB 2 ю 

Перспективні дослідження, розробка та створення алгоритмів та 

методик, спрямованих на МП-оцінку несучої частоти при мінімально 

граничній дисперсії в умовах невизначеності всіх параметрів сигналу, що 

приймається повинно бути спрямоване на максимальне наближення 

мінімально граничної дисперсії оцінки несучої частоти реального сигналу до 

нижнього кордону Крамера-Рао, визначеного для оцінки несучої частоти в 

умовах визначеності інших параметрів сигналу. 
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4.2 Методика оцінки несучої частоти системою фазової синхронізації 

когерентного демодулятора в безперервному прийомі сигналу 

супутниковою телекомунікацією 

 

Як було зазначено раніше, однією з особливостей систем супутникового 

зв’язку є переважне використання в них під час прийому сигналу в 

безперервному режимі фазової модуляції сигналів, що призначені для передачі 

корисної інформації [2,8]. В свою чергу однією із особливостей використання 

такого виду модуляції в супутникових каналах зв'язку є істотна невизначеність 

сигналу, що приймається по частоті (частотна невизначеність сигналу). 

Рис. 4.1 Залежність нормованого кордону   T*CRLB 2  та T
22

  від 

співвідношення сигнал/шум,  отримані на біт інформації для .  Вид 

модуляції ФМ-4, K = 256 
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Виходячи з цього, використання вказаного виду модуляції потребує вирішення 

завдання що до оцінки несучої частоти сигналу. А сама оцінка зводиться до 

задачі оцінки частоти максимуму в спектрі фрагменту синусоїдального 

сигналу на фоні адитивного гаусівського шуму.  

При цьому, найбільш значущою є проблема синхронізації по частоті 

несучого коливання сигналу, що приймається. Комплексна огинаюча сигналу 

містить невідомі величини, а саме частоту ( ), фазу ( ), затримку сигналу 

(  ) та передану інформаційну послідовність ( d ). Тобто завдання 

синхронізації фактично зводиться до оцінки істинних параметрів сигналу, що 

приймається  –  ,, , d , знання параметрів яких необхідно для демодуляції 

сигналу  tz . 

Для вирішення завдання оцінки несучої частоти ФМ сигналу в умовах 

невизначеності інформації про початкову фазу сигналу ( ), про величину 

його затримки (  ) і про передану інформаційну послідовність ( d ) доцільно 

застосувати правило максимальної правдоподібності. Відомо, що 

використання правила максимальної правдоподібності для оцінки несучої 

частоти (МП-оцінк) забезпечує асимптотично ефективні і асимптотично 

незміщені її оцінки. [127,130,131,179,185]. 

При наявності інформації про параметри { d ,  ,  } МП-оцінка несучої 

частоти   може забезпечити мінімальну граничну дисперсію, яка буде 

визначатися нижнім кордоном Крамера-Рао [130,185]. 

При великих інтервалах спостереження ( 1K ) нормований кордон 

Крамер-Рао оцінки несучої частоти фазомодульованого сигналу може бути 

поданий як функціональна залежність від одиничного імпульсу сигналу ( ES ), 

інтервалу проходження  інформаційних імпульсів комплексної огинаючої 

сигналу, що приймається (T s ) та інтервалу, на якому здійснюється оцінка ( N 0 ) 

[177, 178]. Запропонований підхід дозволяє визначити нижній кордон 
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Крамера-Рао при умові, що інші параметри сигналу відомі. Тобто оцінка 

проводиться в ідеальних умовах. 

Зазвичай сигнал, в умовах реального супутникового каналу частина 

інформації про параметри сигналу, що приймається, може бути відсутня. 

Виходячи з цього, мінімальна дисперсія МП-оцінки несучої частоти реального 

супутникового сигналу може дещо відрізнятися в гіршу сторону від значення 

нижнього кордону Крамера-Рао, отриманого при цих же умовах [131]. 

Таким чином достовірна оцінка несучої частоти сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку вимагає вирушення актуального наукового 

задня щодо розробки алгоритму проведення оцінки з урахуванням всіх 

параметрів сигналу, що приймається. 

Як було зазначено раніше, значне практичне значення для оцінки несучої 

частоти має визначення мінімальної граничної дисперсії в умовах реального 

супутникового каналу, тобто в припущені що [2,13]: 

- відсутня тактова синхронізація; 

- відсутня інформація про інформаційну послідовність, що 

передається; 

- відсутня інформація про початкову фазу несучого коливання. 

Приймемо, що комплексна огинаюча опорного сигналу має вигляд 

[53,68]: 
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Приймемо, що величина 


  лежить в діапазоні від  max до max.  

Інтервал   maxmax,   визначається  початковою частотною 

невизначеністю сигналу, що приймається. 

В подальшому приймемо, що: 
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

  – випадкова величина, рівномірно розподілена в діапазоні   , : 



  – випадкова величина, рівномірно розподілена в діапазоні 









22

T
,

T $ 






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










,...,,,d ddd k 10
 – вектор незалежних випадкових величин з нульовим 

середнім і з відповідними функціями кореляції [130,131]. 

Приймемо, що значення величин 


  та 


  і компоненти вектора 


d  

незалежні один від одного і всі інформаційні символи рівно ймовірні. 

Таким чином, завдання полягає в тому, щоб отримати оцінку несучої 

частоти сигналу, що приймається по правилу максимальної правдоподібності 

(МП-оцінку) при відсутності інформації про передану інформаційну 

послідовність, початковій фазі несучої частоти сигналу, що приймається і 

тактовій синхронізації. 

Запишемо сумісну функцію щільності ймовірності сигналу (4.1), що 

приймається в вигляді [48,131,178]: 
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T s  – інтервал слідування відліків комплексної огинаючої сигналу, що 
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приймається; 

N  - інтервал спостережень, виражений в кількості інтервалів T s . 

Прийнявши, що  
n

nI
2 , 

n
n

Q
2
 і  

2
22



 tqi nnn
r  – постійні, які не залежать від 



 , а 

N















 2

1

2
 – деяка позитивна постійна величина, для рішення завдання по 

оцінці частоти несучого коливання про правилу максимальної подібності 

достатньо найти максимум наступної функції [48,131]: 
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З урахуванням введених вище позначень, вираз (4.19) прийме наступний 

вигляд: 
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Приймемо, що імпульсна характеристика фільтра  *h  має кінцеву 
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довжину, що дорівнює цілому числу символьних інтервалів сигналу, що 

приймається. Також приймемо, що інтервал спостереження багато більше 

довжини імпульсної характеристики фільтра. При введених вище обмеженнях 

справедливе наступне співвідношення: 
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Звідси, вираз (4.20) перепишемо в вигляді 
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В подальшому ми повинні усереднити отриману функцію 
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випадок малого відношення сигнал/шум, що дозволяє обмежитися лише 
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запишемо: 

 



 226 

 

2

22

1

2

11
1





































































































 








k

*
k

k

*
k

kT,yjexpRekT,yjexpRed,,, dd    (4.21) 

 

Усередним другу складову в (4.21) по інформаційній послідовності  
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Розглянемо третю складову в (4.21). Відкинувши співмножники, що не 

залежать від 
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Звідси 
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Відмітимо, що вираз (4.22) включає в себе складові з співмножниками 

виду 
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Отже, усереднив вираз (4.22) по заважаючому параметру 
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Звідси, з врахуванням функцій кореляції параметрів вектору 
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Усереднення виразу (4.21) по значенню 

 , рівномірно розподіленому на 

інтервалі 



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
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T
,

T
, дає кінцевий результат: 
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Як підсумок, відмітимо, що сума в (4.23) еквівалентна інтегралу від 

функції 
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Таким чином, для знаходження МП-оцінки несучої частоти сигналу 

слідує максимізувати функцію  
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По всім розглянутим частотам 
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Схема, що може реалізувати обрахунок функції 
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L , подана на рис. 4.2 

[185].  
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Рис. 4.2. Структурна схема послідовного обрахування МП-оцінки 

 

Реалізація алгоритму МП-оцінки полягає в наступному. Діапазон 

можливих значень  


maxmax
 розіб’ємо на М інтервалів з середніми 

точками  kk 0 ,   max0 , 1210  M,...,,,k . 

Для кожної частоти k  обраховується значення інтегралу (4.24) і 

находиться максимум по всім k .  

На рис. 4.3 подана паралельна схема оцінки [185].  

Застосування паралельної структури приводить до скорочення часу 

обрахування, але викликає ріст складності пристрою.  

Схема обрахування МП-оцінки несучої частоти, подані на Рис. 4.2 та 4.3, 

як правило, називають схемами розімкнутого типу (open-loop frequency 

estimation algorithm) [131,185]. 
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Рис. 4.3 Структурна схема паралельного обрахування МП-оцінки 

 

Альтернативний підхід полягає в застосуванні методів оцінювання 

замкнутого типу (closed-loop algorithm). 
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algorithm) при відсутності інформації про передану інформаційну 

послідовність, начальну фазу несучої частоти сигналу, що приймається і 

тактову синхронізацію. На основі аналізу лінійної моделі петлі оцінюється 

мінімальна гранична дисперсія МП-оцінки частоти несучого коливання, 

отримана на основі правила (4.25) [131,185.186].  

На основі результатів, поданих в роботах [132–134,182], вираз для 

граничної дисперсії, нормованої до квадрату тактової частоти сигналу, що 

приймається може бути подано в вигляді: 
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Для ілюстрації співвідношення кордонів, отриманих на основі виразу 

(4.26) і залежності   T*CRLB 2 , отриманої без врахування інших параметрів 

сигналу на Рис. 4.4 подані залежності  T
22


 та    T*CRLB 2  від 

співвідношення сигнал/шум на біт інформації NE /
S 0  для K = 256 (вид 

модуляції ФМ-4).  

Аналіз вказаної залежності показує, що природно кордон T
22


 значно 

гірше, ніж нижній кордон Крамера-Рао. Це пояснюється тим, що при 

отриманні МП-оцінки несучої частоти при прийнятих вище начальних умовах 

не використовувала інформацію про інші параметри сигналу, що приймається, 

а саме (  , , d ). 
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Рис. 4.4 Залежність нормованого кордону   T*CRLB 2  та T
22

  від 

співвідношення сигнал/шум,  отримані на біт інформації для.   

Вид модуляції ФМ-4, K = 256 

 

Величину   T*CRLB 2  в ряді робіт називають модифікованим кордоном 

Крамер-Рао –  RBMC  (Modified Cramer-Rao bound) [4,5,6]. Величину 
2  в 

деяких роботах найменують кордоном Крамера-Рао (Cramer-Rao bound) – 

 RBC  [132-134]. Кордон  RBC  - це кордон Крамера-Рао для дисперсії 

оцінки несучої частоти сигналу, що приймається, коли ми маємо данні про всі 

інші параметри, крім 


 . А кордон 
2  – кордон Крамера-Рао для дисперсії 

оцінки несучої частоти, коли ми на маємо даних про ці параметри. 

Таким чином, дисперсія будь якої «доброї» незміщеної оцінки частоти 

коливання фазомодульованого сигналу повинна лежати між цими кордонами і 

якомога ближче до   T*CRLB 2 . 
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Як було зазначено раніше, однією з вимог до якості функціонування 

системи фазової синхронізації є забезпечення високої швидкодії на етапі 

оцінки несучої частоти. Вказана  швидкодія систем супутникового зв’язку 

потребує зменшення часу оцінки, досягти якого можна зменшивши інтервал 

спостереження [185]. Одним з шляхів зменшення інтервалу спостереження є 

використання в алгоритмі оцінки несучої частоти функції швидкого 

перетворення Фур’є  (ШПФ) [127?131]. 

Для знаходження МП-оцінки несучої частоти сигналу слідує 

максимізувати функцію, загальний вид якої визначає вираз 2 [48?127]: 
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На основі результатів, поданих в [132-134], вираз для граничної 

дисперсії, нормованої до квадрату тактової частоти сигналу, що приймається 

може бути подано в вигляді: 
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Інтеграл виразу (4.27) визначає енергію сигналу на виході узгодженого 

фільтра (УФ), заміряну на інтервалі спостереження. На основі теореми 

Парсеваля можна записати [127]: 
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Де  
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     



2

2

0

0

2

T

T

dtftjexpthfHT
 – перетворення Фур’є від  th  на інтервалі 

спостереження; 

 fS  – амплітудний спектр сигналу, що приймається, отриманий на 

інтервалі T 0
. 

 

Аналіз виразу (4.29) показує, що на його основі може бути побудований 

алгоритм оцінки частоти несучого коливання. 

Фактично цей підхід до оцінки відображає структура, подана на Рис. 4.5,  

в якій реалізований набір фільтрів, що охоплюють діапазон частот 



 

maxmax
 [185].  

 

А алгоритм оцінки зводиться до вибору по критерію максимуму енергії 

сигналу на виході того чи іншого набору фільтрів. 

Таким чином, можна одержати правило обчислення оцінки несучої 

частоти сигналу, що приймається по правилу максимальної подібності (МП-

оцінку) 
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Рис. 4.5. Структурна схема послідовного обрахування 

МП-оцінки 
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де – 


0
 – оцінка, яку обраховуємо. 

 

Ведемо заміну перемінних 


 ff , перепишемо (4.30) в вигляді  
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Припустимо, що інтервал спостереження багато більше довжини 

імпульсної характеристики УФ. Тобто, модуль спектру 
 fH T  можна 

апроксимувати характеристикою   fH . Так як фільтр Найквіста є частотно – 

обмеженим, правило вир. (6) можна переписати у вигляді: 
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                          (4.32) 

 

Помітимо, що вираз (4.32) можна пояснити, як вибір максимуму в згортці 

амплітудного спектру сигналу, що приймається, отриманого на інтервалі 

спостереження з амплітудно-частотною характеристикою узгодженого фільтру 

(АЧХ УФ). Для отримання оцінки несучої частоти сигналу, що приймається 

достатньо найти максимум згортки (4.32) по всім частотам, що входять в 

діапазон  



maxmax  . 

Покажемо, що обрахування МП-оцінки несучої частоти 

фазомодульованого сигналу може бути реалізовано на основі використання 

ШПФ [127, 131]. 

Хай довжина ШПФ рівна N f
, частота дискретизації сигналу, що 

приймається рівна F d . 
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Інтеграл (4.32) можна подати у вигляді: 
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Де: 
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 *  – операція округлення до цілого. 

 

На основі (4.32) отримаємо  
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Де  fmfkSS km



 

 

 fkHH k
  

 

Вираз (4.34) визначає правило обрахування МП-оцінки несучої частоти 

фазомодульованого сигналу на основі ШПФ [127]. В виразі (4.34) S km
 – 

відскік амплітудного спектру сигналу, що приймається, обрахованого за 

допомогою ШПФ, H k  – відлік АЧХ УФ.  

Таким чином, обрахування МП – оцінки несучої частоти ФМ сигналу 

при відсутності інформації про передану інформаційну послідовність, про 
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начальну фазу сигналу і про тактову синхронізацію зводиться до обрахування 

згортки амплітудного спектру сигналу, що приймається, за допомогою ШПФ з 

АЧХ СФ. 

Аналіз виразу (4.34) показує, що на його основі можна отримати будь 

яку, як завгодно малу дисперсію оцінки несучої частоти. Однак із виразу (4.28) 

випливає, що отримання оцінок з дисперсією, що задовольняє умові (1.40) 

можливе при достатньо великих інтервалах спостережень. Зокрема, при NES 0
 

= 0 дБ і 40.a   маємо 41023 *.K  , чи, що одно ж і теж саме при достатньо великих 

інтервалах ШПФ. 

Одним з методів зменшення інтервалу спостереження є введення двох 

етапної процедури оцінки несучої частоти ФМ сигналу. 

З цією метою пропонується використати метод помноження фази 

сигналу, що приймається, який, як відомо для фазової модуляції, приводить до 

зняття модуляції і появі в спектрі сигналу ярко вираженого спектрального 

максимуму.  

Метод помноження фази, як відомо, застосовується в схемах відновлення 

фази несучого коливання когерентних демодуляторів ФМ сигналу [5, 19, 20]. 

Однак, ця процедура зняття модуляції ефективна при малій початковій 

помилці по частоті несучого коливання.  

Тому, можемо зафіксувати інтервал спостереження таким чином, що би 

реалізувати МП-оцінку в відповідності з (4.34) давала достатньо малу 

дисперсію оцінки несучої частоти – 1
22
Т . Аналіз виразу (4.28) показав, що 

дане співвідношення виконується вже при відношенні NES 0
, що дорівнює 0 

дБ вже для К  порядку декількох сотень інтервалів тактової частоти сигналу, 

що приймається. Потім по базі отриманої оцінки виконаємо операцію 

помноження фази сигналу, що приймається і проведемо оцінку частоти 

максимуму в спектрі демодульованого сигналу. 

Тобто запропонована процедура полягає в наступному. 

На першому етапі проводиться накопичення відліків комплексної 
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огинаючої сигналу, що приймається zn
 і обраховується МП - оцінка несучої 

частоти сигналу, що приймається - 


0
 (в відповідності з правилом (4.34)). 

На другому етапі здійснюється: 

– перетворення накопичених відліків zn
 до вигляду 


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zz
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nn
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0
2 ; 

– фільтрація відліків за допомогою фільтра нижніх частот (ФНЧ), в 

функції якого входить зменшення впливу перешкод на процедуру помноження 

фази сигналу  





k
knn

kgzx . Де  *g  – імпульсна характеристика даного ФНЧ; 

– операція помноження фази  Mxy nn
 , яка приводить до зняття 

модуляції; 

Після зняття модуляції здійснюється оцінка частоти максимуму в спектрі 

сигналу y
n
. 

Певні результати оцінки максимуму в спектрі сигналу, отримані в ході 

моделювання при реалізації процедури помноження фази для сигналу спектру 

ФМ-2 подані на Рис 4.6. На даних залежностях подані нормовані спектри 

сигналів, отримані навколо точки M P
 для N f

 = 2048 і k  = –50, …, 50. На 

вказаній залежності чітко відстежуються спектральні максимуму, шляхом 

оцінки частоти яких обраховується оцінка другого етапу. 

В підрозділі визначені функціональні залежності та, на їх основі, 

розроблено алгоритм оцінки несучої частоти сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку. 

Вказаний алгоритм дає змогу здійснити двох етапну оцінку несучої 

частоти по правилу максимальної правдоподібності з врахуванням умови 

невизначеності всіх параметрів сигналу, що приймається супутниковою 

системою зв’язку в безперервному режимі при мінімальному інтервалі 

спостереження. 

Забезпечення мінімального інтервалу спостереження в поданому 

алгоритмі оцінки несучої частоти забезпечується використання функції 
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швидкого перетворення Фур’є та двома етапами оцінки: етапу визначення 

мінімальної дисперсії оцінки несучої частоти та етапу оцінки максимуму 

частоти в спектрі сигналу. 

 

 

 

Рис.4.6 Нормований амплітудний спектр сигналу на виході схеми 

помноження фази. Вид модуляції ФМ-2, NES 0
 = 3 дБ,   = 0, m  = k  – 1024 

 

4.3. Методика оцінки несучої частоти системою фазової синхронізації 

когерентного демодулятора в пакетному прийомі сигналу супутниковою 

телекомунікацією 

 

Найпростіший супутниковий канал зв'язку включає в себе дві земні 

станції супутникового зв'язку і космічну станцію зв'язку, розташовану на 

борту супутника. Зауважимо, що в даному каналі присутній, принаймні одне 

перетворення частоти сигналу. Це перетворення здійснюється в бортовому 

ретрансляторі супутника зв'язку [1,2,8]. Наявність даного перетворення через 

внутрішню нестабільності опорного генератора–перетворювача частоти 

бортового ретранслятора супутника зв'язку призводить до випадкового і 
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нестаціонарного зміщення несучого коливання сигналу щодо номінального 

значення. Це обумовлює частотну невизначеність сигналу [8]. 

Весь діапазон частот, в якому працює супутниковий ретранслятор, 

прийнято ділити на деякі смуги (шириною 27 ... 36, 72 ... 120 МГц), в яких 

посилення сигналу здійснюється окремим трактом – стовбуром [1,2]. У 

стовбурі, в свою чергу, можуть передаватися сигнали багатьох земних станцій 

супутникового зв'язку. Таким чином, супутниковий ретранслятор може 

забезпечити зв'язок великого числа абонентів. Організація доступу практично 

незалежних земних станцій в загальній системі зв'язку і оперативне 

встановлення з'єднань між довільними станціями та багато станційний доступ 

знаходять широке застосування в супутникових системах зв’язку [1,2,8,25]. 

Загалом, є кілька різних шляхів, за допомогою яких багато користувачів 

можуть надсилати інформацію через супутниковий канал зв'язку. В даний час 

в ССЗ широко використовуються два типи багато станційного доступу [1,2,25] 

– багато станційний доступ з частотним поділом каналу (БДЧП) та – багато 

станційний доступ з тимчасовим поділом каналу (БДТП). 

Порівняльна простота і низька вартість обладнання, а також великий 

досвід розробки та експлуатації систем з частотним поділом, накопичений при 

розробці та експлуатації ранніх систем зв'язку, послужили причиною того, що 

в переважній більшості сучасних супутникових систем зв’язку в даний час 

використовується БДЧП. Супутникові системи зв’язку з наданням каналу на 

вимогу (НКВ), що працюють з частотним поділом каналів (БДЧП-НКВ), 

оперують з досить низькими інформаційними швидкостями сигналів. Як 

наслідок, в таких системах виявляється можливим використання відносно 

дешевих супутникових терміналів з малою апертурою клас а VSAT (very small 

aperture terminal) [1,2,25]. У системах БДЧП-НКВ використовуються відносно 

вузькосмугові канали. Тому початковий зсув по частоті несучого коливання 

сигналу може бути порівняний з смугою самого каналу. 

Земні станції системи, побудованої за технологією БДЧП-НКВ, 

включають в себе модеми інформаційних каналів і модеми, що формують 
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загальний канал керування. Даний канал управління в супутникових системах 

зв’язку з наданням каналу на вимогу (НКВ) прийнято називати загальним 

каналом сигналізації (ЗКС) [1,2,25]. 

Модеми, що забезпечують ЗКС на периферійних земних станціях, 

працюють в безперервному режимі на прийом і в пакетному на передачу. 

Модем ЗКС па центральної станції працює в безперервному режимі на 

передачу і в пакетному режимі на прийом. Іншими словами, в супутникових 

системах БДЧП-НКВ існує загальний пакетний канал управління. Даний 

канал, як правило, будується за алгоритмом АLOXA з випадковим доступом 

пакетів [25]. 

Для забезпечення роботи модемів застосовуються демодулятори 

сигналів, які слід розрізняти по типам: демодулятори, що працюють в 

пакетному режимі, і демодулятори, що працюють в безперервному режимі. 

Синхронізація демодуляторів, які працюють в безперервному режимі по 

частоті несучого коливання здійснюється з інформаційного 

(модулированному) сигналу. Синхронізація демодуляторів, які працюють в 

пакетному режимі, здійснюється по преамбулі переданої на початку кожного 

пакета. Як правило, для синхронізації пакетного демодулятора по частоті на 

початку преамбули передається гармонічний сигнал. 

Як було зазначено раніше,  швидкодія систем супутникового зв’язку 

потребує зменшення часу оцінки, досягти якого можна зменшивши інтервал 

спостереження. Одним з шляхів зменшення інтервалу спостереження є 

використання в алгоритмі оцінки несучої частоти функції швидкого 

перетворення Фур’є  (ШПФ) [23,29.127]. 

Недоліком процедур оцінки сигналу, що передається в пакетному 

режимі, заснованих на ШПФ є те, що реалізація їх потребує попереднього 

накопичення даних для наступного здійснення обчислень по заданому 

алгоритму. Додаткова затримка може бути неприпустима в пакетному режимі, 

так як довжина процедури обробки жорстко обмежене довжиною преамбули. 

Крім цего, необхідно врахувати, що загальний алгоритм оцінки повинен 
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однаково працювати як для  безперервного так і для пакетного режиму 

передачі даних.  

Одним з шляхів вирішення такого завдання для супутникових систем  

зв’язку типу БДЧП–НКВ є використання в алгоритмі оцінки частоти сигналу, 

що передається ковзного ШПФ [31,32,182,183,184].  

Обчислення ковзного ШПФ не потребує початкового накопичення N – 

точеної вибірки сигналу, що приймається для отримання відповідної 

спектральної вибірки довжиною N.  

До переваг ковзного ШПФ слідує віднести те, що процедура обчислення 

достатньо просто реалізується при любій довжині ШПФ. 

В даній роботі мі викладемо суть запропонованого алгоритму МП - 

оцінки частоти синусоїдального сигналу використавши метод ковзного ШПФ. 

За допомогою ковзного ШПФ обраховуються відліки амплітудного 

спектру сигналу, що приймається [182,183,184,187]: 

 

 TnI Sk
, 

 

Де  TnI Sk
 – поточне значення відліку ковзного ШПФ  з номером k , k  = 

0,1, …, N f
 – 1; 

n  – поточний номер відліку, n  = 1,2,3,… 

T S  – період слідування відліків. 

 

На першому етапі проводимо грубу оцінку частоти: 

 

  
TN

TNImaxargf
Sf

Sfk
k

1

0
 ,                                (4.35) 

 

Де  

k  = 0,1,2, …, N f
 –1 
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Процедура другого етапу полягає в знаходженні максимуму функції  

 

   




N

n

sn

f

TnjexpzI
1

2  

В околиці f
0
. 

Відмітимо, що величина  I  – це, не що інше, як перідіограмма сигналу, 

що приймається. Ясно, що максимум  I  треба шукати навколо оцінки 

першого етапу, визначеного правилом (4.35). В роботах [183,188,189] для 

знаходження розглянутого максимуму запропоновано використовувати 

алгоритм, заснований на ітеративній процедурі дихтомічного процесу. 

В процесі реалізації даної процедури обчислюються величини: 
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Тут величина M 1
 визначає число ітерацій дихтомічного пошуку, а f

0
 

визначається виразом (4.35). 

Розглянута процедура полягає в наступному: 

якщо 
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інакше 

 

ff
ii


  

 

При Mk 1  обчислюється остаточна оцінка несучої частоти сигналу, що 

приймається: 

 

f
M1



  

 

Розподіл по частоті Tf
c

 , який забезпечується розглянутою 

процедурою, обмежений числом ітерацій і може бути визначений наступним 

чином [188,189]: 

 

2 1M
fS

c
NT

T
Tf                                             (4.36) 

 

Відомо, що ефективність оцінок, що забезпечуються процедурою 

дихтомічного пошуку, залежить від числа проведених ітерацій. В роботах 

[182,188,189] показано, що для реалізації процедури дихтомічного пошуку з 

достатньою ефективністю оцінок в любому, раніш заданому діапазоні 

відношення сигнал/шум, можна зупинитися на такому числі ітерацій, щоб 

 

    minc
TCRLBTf

22

4
1                                      (4.37) 

 

де   minTCRLB 2  – мінімальне з  
maxS NE 0

 граничної дисперсії (4.16) в 

заданому діапазоні відношення сигнал/шум. 

Для розглянутого мінімального значення граничної дисперсії можна 
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записати  

 

    
maxS

min NEK
TCRLB

0
32

2 11
2
1


   

 

де  
maxS NE 0

 максимальне відношення сигнал/шум на інформаційний 

символ в заданому діапазоні відношення сигнал/шум. 

Нехай інтервал спостереження, рівний TN Sf
 містить ціле число тактових 

інтервалів. Тобто  KTTN Sf
 . 

В такому випадку на основі виразу (4.36) вираз (4.37) перепишеться в 

вигляді  
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В підсумку, після нескладних перетворень для M 1
 отримаємо: 
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Де  
maxb NE 0

 – максимальне значення відношення NEb 0
 в заданому 

діапазоні відношення сигнал/шум на біт інформації. 

Таким чином, на основі (4.38) визначається число ітерацій M 1
, при якому 

запропонована процедура МП-оцінки частоти синусоїдального сигналу 

забезпечує асимптотатичну ефективну оцінку при вибраній довжині інтервалу 

спостереження по всьому заданому діапазону відношення сигнал/шум на біт 

інформації. 

Для оцінки можливості застосування запропонованого в даній роботі 

підходу та правила (4.38) розглянемо результати оцінки частоти складного 
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синусоїдального сигналу в шумовому середовищі, здійснені на основі 

алгоритму з застосуванням ковзного ШПФ, та який забезпечуються 

процедурою дихтомічного пошуку і  залежить від значення зсуву ( q ). Дані 

результати подані, з їх уточненям, подані  на  Рис.4.7 [188,190].  

 

 

 

Рис. 4.7. Відношення дисперсії оцінки синусоїдального сигналу  до  

CRLB порівняно зі значенням числа зсуву - q .   

Вставка показує збільшення навколо нижчих значень q  для кращої 

візуалізації 

 

Отримання поданих на Рис.4.7  залежностей здійснювалось з 

використанням гібридної інтерполяції ШПФ при половинчатому та q  – зсуві, 

які показали збіжність оцінки за дві операції. Було показано, що вказана оцінка 

асимптотатично незміщена з її середньоквадратичним значенням, виконаними 

-по нижньому кордону Крамера-Рао (CRLB). Що підтверджує висновок про 
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актуальність використання запропонованого в данній роботі підходу до 

використання ковзного ШПФ  для МП-оцінки сигналу в, що передається в 

безперервному режимі.  

 

4.4 Висновки до четвертого розділу 

 

1. Розроблено  функціональні залежності та на їх основі метод, 

призначений для визначення нижнього кордону Крамера-Рао як кількісної 

характеристики мінімально граничної дисперсії оцінки несучої частоти 

сигналу, що приймається  когерентним демодулятором супутникової 

телекомунікації. Отримані залежності надають змогу встановити нижню 

границю  мінімальної дисперсії оцінки несучої частоти по її значенню, при 

умові, що інші параметри сигналу відомі. 

2. Розроблено методику оцінки несучої частоти сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку в безперервному режимі  по правилу 

максимальної правдоподібності. Вказана методика дає змогу здійснити оцінку 

несучої частоти по правилу максимальної правдоподібності з врахуванням 

умови невизначеності всіх параметрів сигналу, що приймається супутниковою 

системою зв’язку в безперервному при мінімальному інтервалі спостереження.  

3. Розроблено методику оцінки несучої частоти сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку в пакетному режимі  по правилу 

максимальної правдоподібності. Вказана методика дає змогу здійснити оцінку 

несучої частоти по правилу максимальної правдоподібності з врахуванням 

умови невизначеності всіх параметрів сигналу, що приймається супутниковою 

системою зв’язку в пакетному режимі.  

4. Подані в розділі результати моделювання по запропонованим 

алгоритмам показали практичну реалізуємість поданих функціональних 

залежностей та актуальність застосування запропонованих методик оцінки 

несучої частоти сигналу, що приймається супутниковою системою зв’язку в 

безперервному режимі та пакетному режимі. 
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РОЗДІЛ 5 

АНАЛІЗ ЕФЕКТИВНОСТІ ОЦІНОК НЕСУЧОЇ ЧАСТОТИ 

СИСТЕМАМИ ФАЗОВОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ КОГЕРЕНТНИХ 

ДЕМОДУЛЯТОРІВ  СУПУТНИКОВИХ ТЕЛЕКОМУНІКАЦІЙ В 

РЕЖИМІ СТЕЖЕННЯ ЗА НЕСУЧОЮ ЧАСТОТОЮ 

 

 

5.1 Оцінка несучої частоти системами фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів в безперервному режимі прийому сигналу 

 

Основне завдання вказаної оцінки полягає в тому, щоб методами 

математичного моделювання визначити, як співвідносяться дисперсії оцінок, 

що отримані в результаті використання запропонованої раніш двох етапної 

процедури оцінки в відповідності з теоретичними кордонами. 

В ході моделювання будемо генерувати підрахунки комплексної 

огинаючої сигналу, що приймається [53,68,189,191]: 
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Де F d  -  частота дискретизації сигналу; 

n
 - відрахунок аддативного гаусівського шуму. 

 

Приймалось, що величина   характеризується рівномірним розподілом 

в діапазоні   maxmax
, , де 

T

1
max

 / Сигнал генерується з випадковою 

начальною фазою  , рівномірно розподіленою в діапазоні   , . 

Величина   генерується від датчика випадкових чисел з рівномірним 

розподілом і міняється в діапазоні  T,0 .  
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Коефіцієнт округлення фільтра Найквіста 4.0a . Моделювання 

проводимо для трьох випадків модуляції, а саме ФМ-2, ФМ-4 і ФМ-8. Частота 

дискретизації в ході моделювання вибиралась таким чином, щоб виконувалась 

умова співвідношення 8TF d
. Вибір такого співвідношення частоти 

дискретизації і тактової частоти сигналу що поймається пояснимо наступним. 

При помножені фази для ФМ-8 здійснюється 8-ми кратне розширення 

спектру. Для припинення ефекту накладення спектрів частота дискретизації 

комплексної огибаючої сигналу, що приймається повинна бути не меншою, 

чим в 8 раз більш тактової частот цього сигналу. 

Є доцільним дослідити ефективність оцінок забезпечення процедурою 

оцінки першого етапу. 

Обчислювальна процедура першого етапу полягає в наступному: 

1. Обраховувались N f
 елементів Z k

 комплексного перетворення Фурье 

сигналу, що приймається в відповідності до стандартів алгоритму ШПФ: 
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Де zn
 -  відрахунок комплексної огибаючої сигналу, що приймається; 

110  N f
,...,,k  

 

2. Обраховувались відліку амплітудного спектру приймає мого сигналу: 

 

ZG kk
  

 

3. Здійснювалось перетворення отриманого амплітудного спектру до 

виду спектру смугового сигналу: 
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4. Обраховувались відліки згортки амплітудного спектру з АЧХ 

узгодженого фільтру (УФ): 
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Для Nmax
 можна записати 
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5. Обраховувались величини зміщення несучої частоти сигналу, що 

приймається відносно номінального значення: 

 

 
N

F
SWMax

f

d
m

m

*

NN

arg

maxmax 


















0

                                  (5.3) 

 

В процессі моделювання процедури першого етапу були вибрані 

наступні параметри: довжина інтервалу спостереження склала К = 256 і 512 

інформаційних символів. 

Довжина ШПФ N f
 безсумнівно повязана з довжиною інтервалу 

спостереження KmN df   

В нашому випадку 8md
. Тому для К = 256 N f

=2048 а К = 512 

відповідає N f
=4096. 

Тут і в подальшому при реалізації обчислювальних процедур в 

безперервному режимі вибір значень К по ступеню двійки обумовлений 

відносною простотою реалізації алгоритмів ШПФ довжини 2n, де n – 

позитивне ціле число. 

В процесі моделювання відношення 
N

Eb

0

 мінялось в розглянутому 

діапазоні з шагом 0.25 дБ. При кожному оцінюванні 
N

Eb

0

 алгоритм 

оцінювання реалізовувався N s
=1000 разів. 

Для ілюстрації процедури обчислення згортки (5.2) на Рис.5.1 поданий 

відповідний цьому спектру результат обрахування згортки. Реалізація 

амплітудного спектру сигналу, що приймається, отриманого на основі ШПФ 

довжиною 2048 точок, відносно якої проведена процедура обчислення згортки, 

подана на Рис.5.2. Величина k  на Рис.5.2 відображає порядковий номер 

підрахунку ШПФ). 

Спектр обчислювався при наступних умовах: вид модуляції ФМ-4,  =0, 

N
Eb

0

=3 дБ.  
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На Рис.5.1 поданий відповідний цьому спектру результат обрахування 

згортки. 

 

 

 

Рис.5.1 Нормована згортка амплітудного спектру сигналу, що 

приймається з АЧХ УФ 

Рис.5.2 Нормований амплітудний спектр сигналу, що приймається. 

Вид модуляції – ФМ-2, 
N

Eb

0

 = 0 дБ,  =0, N f
=4096 
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В ході моделювання обраховувалась дисперсія оцінки несучої частоти 

T*
22



 , нормування по відношенню до квадрата тактової частоти сигналу, що 

приймається. T*
22


 

Нормована дисперсія обраховувалась наступним чином: 

 

 
2

1
0

22 1
 


































N
T*i*

s

i
i

sN
T                                      (5.4) 

 

Де  i
 - зміщення несучої частоти сигналу, що приймається при i-й 

реалізації алгоритму оцінювання; 

 i


 0
 - величина оцінки даного зміщення при i-й реалізації алгоритму 

оцінювання; 

N s
 число експериментів. 

 

Залежність нормування дисперсії оцінки несучої частоти від відношення 

N
Eb

0

, отримане по результатам моделювання для К = 256 і 512, подані на 

рис.5.3. 

На Рис.5.3 суцільними лініями зображені відповідні заданим умовам 

нормовані кордони T*
22



 . 

Необхідно відмітити, що дисперсія оцінки частоти несучого коливання 

ФМ-сигналу, отриманого при реалізації процедури оцінки першого етапу, 

практично співпадає з відповідною граничною дисперсією. 

Розглянемо дво етапну процедуру оцінки несучої частоти ФМ сигналу 

[185,186,189]. 

На першому етапі проводиться МП-оцінка несучої частоти сигналу, що 

приймається на основі виразу (5.3). 

На другому етапі проводиться зняття модуляції і оцінка частоти 
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максимуму в спектрі сигналу y
n
. 

Для оцінки частоти розглянутого максимуму проводились наступні 

операції. 

1. Обраховувались N f
 елементів Y k

 комплексного перетворення Фурье 

сигналу y
n
 в відповідності з стандартним алгоритмом ШПФ. 

 

















 


1

0

21
N

nkj
exp*

f

n f
n

f
k N

y
N

y  

 

Де 1,...,1,0  N f
k  

 

 

Рис.5.3   Вид модуляції –ФМ-4: 

Нормування МГД оцінок несучої частоти ( T*
22


) 

a - K = 512; б - K = 256. 

Нормування дисперсії оцінок несучої частоти ( T*
22



 ) 

в - K = 256. г - K = 256. 
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2. Обчислювався відлік амплітуди спектру  

 

YG kk
  

 

3. Обчислювався відлік W k
 шляхом перетворення амплітудного спектру 

Gk
 до виду спектру смугового сигналу з використанням перетворення (5.1) 

4. Визначався номер спектрального підрахунку M p
 , такий що  

 

 



























 W
N

N
N

N

M k
f

i

f

i

p

k

Max
arg

22

 

 

Де N i
 -  деяка фіксована величина. 

 

4. Для більш точної оцінки частоти максимуму спектра сигналу y
n
 

застосовується процедура дихтомічного пошуку, що застосовується для оцінки 

несучої частоти ФМ сигналу в пакетному режимі. 

Про спектр сигналу на виході схеми множення фази можно зробити 

висновок по спектрам сигналів, що подані на Рис. 5.4 і 5.5. На рис. 5.4 подані 

нормовані спектри сигналів, отримані в ході моделювання при реалізації 

процедури множення фази для сигналів ФМ-2 і ФМ-4. 

Таким чином, після завершення процедури другого етапу, прикінцева 

оцінка частоти несучого коливання ФМ сигналу обраховується наступним 

чином: 

f
M M i



 
1

0                                                (5.5) 

 

Де f
M i

 - оцінка, отримана при реалізації вищеподаної ітеративної 
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процедури; 

M i
 -  число ітерацій процедури дихотомічного пошуку; 

M 
 - обсяг алфавіту сигналу. 

 

 

При проведені моделювання запропонованого двоетапного алгоритму 

Рис.5.4 Нормований амплітудний спектр сигналу на виході схеми 

множення фазі. Вид модуляції –ФМ-2, 
N

Eb

0

 = 3 дБ,  =0 

Рис.5.5 Нормований амплітудний спектр сигналу на виході схеми 

множення фазі. Вид модуляції –ФМ-4, 
N

Eb

0

 = 3 дБ,  =0 
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оцінки несучої частоти ФМ сигналу необхідно отримати відповіді на наступні 

питання: 

1. При якій найменшій довжині інтервалу спостереження запропонована 

двоетапна процедура оцінки дає можливість задовольнити умову нормованої 

дисперсії не більш 5*10-6  в заданому діапазоні співвідношень 
N

Eb

0

. 

2. Яка ефективність оцінок, отриманих при використанні 

запропонованого двоетапного алгоритму оцінки несучої частоти ФМ сигналу в 

каналі з адитивним білим гаусівський шумом? Як залежить ефективність 

оцінок від співвідношення 
N

Eb

0

. 

Для визначення мінімальної довжини інтервалу спостереження 

використаємо переборний метод. Відмітимо, що навіть при реалізації 

оптимального алгоритму оцінки необхідно для виконання умови нормованої 

дисперсії не більш 5*10-6   інтервал спостереження складе декілька десятків 

інтервалів тактової частоти сигналу, що приймається. 

В ході моделювання розглядались К = 64, 128, 256, 512, 1024 і 2048. 

В процесі моделювання обраховувались нормована дисперсія оцінки 

несучої частоти сигналу, що приймається, отримана на основі правила T*
22



 , а 

також нормована дисперсія оцінки, отримана при реалізації двоетапної 

процедури оцінки T*
22



  . 

Вказана дисперсія обраховується наступним чином: 
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1

222 1
                                      (5.6) 

 

Де  i
 - зміщення несучої частоти сигналу, що приймається при і-й 

реалізації алгоритму оцінки. 

 i


 - значення оцінки даного зміщення при і-тій реалізації алгоритму 

оцінки; 
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N s
 -  число експериментів. 

 

Ефективність оцінок, що забезпечуються запропонованим процедурами 

оцінюється шляхом зіставлення отриманих по результатам моделювання 

дисперсій (5.4) і (5.5) з відповідним мінімально граничними дисперсіями 

(МГД).  

При моделюванні для ФМ-2 і ФМ-4 співвідношення 
N

Eb

0

 змінилося від 0 

до 6 дБ включно з кроком 0.25 дБ. Система супутникового зв’язку, що 

використовують ФМ-8, як правило працюють на більших співвідношеннях 

сигнал/шум. Тому, для ФМ-8 представляється доцільним дослідити 

ефективність отриманих оцінок для відношення сигнал/шум на біт інформації 

від 6 до 12 дБ включно також з кроком 0,25 дБ. 

Дослідимо ефективність оцінок, що забезпечуються запропонованою 

двухетапною процедурою для ФМ-2 при К=128 ( N f
=1024). 

На Рис. 5.6 подані залежності нормованих дисперсій оцінки T*
22



  і 

T*
С

22


  від співвідношення 
N

Eb

0

 (див. (5.4) і (5.5)), отримані в ході 

моделювання для заданих умов.  

Для спів підставлення T*
22



  і T*
С

22


  з граничними дисперсіями на 

Рис.5.6 як і на всіх наступних графіках, відображаються ефективності 

отриманих оцінок, подані залежності відповідних нормованих МГД T*
22



  

T*
С

22


  від відношення 
N

Eb

0

. 

Дані,  представлення на Рис. 5.6, показують, що нормована дисперсія 

T*
С

22


  не задовольняє умові (1.40),тобто   ≤ 5*10-6   при 
N

Eb

0

 від 0 до 6 дБ. 

Збільшимо інтервал спостереження і проаналізуємо ефективність 

отриманих оцінок для К =256 ( N f
=2048). 
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Залежності, T*
22



  і T*
С

22


  від співвідношення 
N

Eb

0

 для ФМ-2 і К = 256 

подані на Рис.5.7. 

Вказані залежності показують, що при даному інтервалі спостереження 

для ФМ-2 умова (1.40), тобто ≤ 5*10-6    виконується. Тобто, запропонована 

процедура оцінки для ФМ-2 в заданому діапазоні співвідношень сигнал/шум 

на біт вирішує поставлене завдання вже при К =256 ( N f
=2048). 

Також необхідно відмітити, що отримана по результатам моделювання 

нормована дисперсія оцінки T*
С

22


  достатньо близька до нижнього кордону 

Крамера-Рао. При співвідношенні 
N

Eb

0

 =3 Дб, величина T*
22


не більш ніж в 2 

Рис 5.6 Вид модуляції ФМ-2. К=128. 

Нормовані МГД: a - T*
22


; б - T*

С
22

 . 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
С

22


 ; г - T*
22



  
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рази більше нормованого кордону T*
22


. 

Проведемо аналіз ефективності оцінок, які забезпечують запропонований 

двох етапний алгоритм оцінки для ФМ-4.  

 

В ході моделювання двоетапна процедура була реалізована для К = 256 

( N f
=2048) та К = 512 ( N f

=4096). 

Уявлення про ефективність отриманих оцінок дають залежності , подані 

на Рис 5.8 та 5.9., на яких зображені залежності нормованих дисперсій оцінки 

T*
22



  і T*
С

22


  від відношення 
N

Eb

0

 для К = 256 та К = 512. Результати 

моделювання для ФМ-4 показують, що для виконання умови (1.40), тобто ≤ 

5*10-6   необхідно збільшити площу  ШПФ до 4096 точок. Таким чином, 

двохетапна процедура оцінки для ФМ-4 вирішує завдання при К = 512.  

Рис 5.7 Вид модуляції ФМ-2. К=256. 

Нормовані МГД: a - T*
22


; б - T*

С
22

 . 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
С

22


 ; г - T*
22



  
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Відмітимо, що для ФМ-4 отримана по результатам моделювання 

нормована дисперсія оцінки T*
С

22


 , як і для ФМ-2, не значно програє 

нижньому кордону Крамер-Рао. Дисперсія оцінки несучої частоти ФМ 

сигналу, що забезпечується запропонованою двох етапною процедурою 

оцінки, в розглянутому випадку не більш, чим в 2 рази більше відповідної 

МГД при 
N

Eb

0

 = 3 дБ. 

Проаналізуємо ефективність оцінок, які забезпечують запропонований 

двох етапний алгоритм оцінки для ФМ-8. 

Здійснимо моделювання по двох етапній процедурі для К = 512 

( N f
=4096) і К = 1024 ( N f

=8192). 

 

N
Eb

0

 
Рис 5.8 Вид модуляції ФМ-4. К=256. 

Нормовані МГД: a - T*
22


; б - T*

С
22

 . 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
С

22


 ; г - T*
22



  
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Ефективність відповідних оцінок для ФМ-8 ілюструють залежності, 

подані на Рис 5.10 та 5.11. 

На них подані залежності нормованих дисперсії оцінки  T*
22



  і T*
С

22


  від 

відношення 
N

Eb

0

 для К = 512 (Рис. 5.10) та К = 1024 (Рис. 3.11) 

Відмітимо, що при малих відношеннях сигнал/шум для ФМ-4 і ФМ-8 

спостерігається різкий ріст дисперсії оцінки частоти несучого коливання ФМ 

сигналу. Це пояснюється аномальними вкидами оцінок (outlires), що 

виникають при реалізації процедури оцінки частоти синусоїдального сигналу в 

випадку малого співвідношення сигнал/шум. 

Під дією не лінійності, що може бути викликана застосуванням операції 

помноження фази, ефект аномальних вкидів в оцінку посилюється.  

Рис 5.9 Вид модуляції ФМ-4. К=512. 

Нормовані МГД: a - T*
С

22
 ; б -. T*

22


 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
С

22


 ; г - T*
22



  

 

N
Eb

0
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N
Eb

0

 

Рис5.11 Вид модуляції ФМ-8. К= 1024. 

Нормовані МГД: a - T*
С

22
 ; б - T*

22


 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
22



 ; г - T*
С

22


  

N
Eb

0

 
Рис 5.10 Вид модуляції ФМ-8. К= 512. 

Нормовані МГД: a - T*
С

22
 ; б -. T*

22


; 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
22



  ; г - T*
С

22


  
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При цьому, при реалізації запропонованої процедури оцінки для ФМ-2 

аномальні вкиди з’являться при менших значеннях співвідношення 
N

Eb

0

, про 

що свідчить залежність, подана на Рис. 5.12. В роботі [31,32,180] показано, що 

наявність аномальних вкидів приводить до недопустимого зміщення оцінок. 

Тому в подальшому приймемо, що, крім виконання умов (1.40)( ≤ 5*10-6   ) ми 

повинні прагнути до відсутності в діапазоні, що розглядається, відношень 
N

Eb

0

 

(від 6 до 12 дБ) аномальних вкидів. 

 

 

Виходячи з вищевказаних міркувань, для ФМ-8 інтервал спостережень 

необхідно збільшити до 2048. Залежності T*
22



  і T*
С

22


  від відношення 

сигнал/шум на біт інформації, отримані по результатам моделювання 

двохетапної процедури оцінки для ФМ-8 і К =2048 ( N f
= 16348) подані на 

N
Eb

0

 
Рис 5.12 Вид модуляції ФМ-2. К=256. 

Нормовані МГД: a - T*
С

22
 ; б - T*

22


 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
22



 ; г - T*
С

22


  
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залежностях Рис.5.13. Залежність T*
22



  від відношення 
N

Eb

0

, подана на 

Рис.5.13 показує, що дисперсія оцінки несучої частоти ФМ сигналу, що 

забезпечується  для ФМ-8, програє біля одного порядку нижньому кордону 

Крамера-Рао при  = 7 дБ. 

 

 

Підводячи підсумки проведеним в даному розділі дослідженням 

ефективності оцінок, що забезпечуються запропонованим двохетапним 

алгоритмом оцінки несучої частоти ФМ сигналу в каналі з адитивним 

гаусівський шумом можна зробити наступні висновки: 

1. У всіх розглянутих випадках дисперсія оцінки першого етапу 

практично співпадає з відповідною МГД, що свідчить про адекватність 

розроблених моделей; 

2. Запропонований двох етапний алгоритм оцінки в розглянутому 

діапазоні відношення сигнал/шум на біт інформації забезпечує дисперсію 

оцінки несучої частоти ФМ сигналу, що достатньо близькі до нижнього 

N
Eb

0

 

Рис 5.13 Вид модуляції ФМ-8. К=2048. 

Нормовані МГД: a - T*
С

22
 ; б - T*

22


 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
22



 ; г - T*
С

22


  
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кордону Крамер-Рао.  

Для ФМ-2 и ФМ-4 при співвідношенні 
N

Eb

0

 = 3 дБ значення T*
С

22


  не 

більш чим в два рази більше нормованого кордону T*
22


 для К = 256 та К = 

512 відповідно. 

Для ФМ-8 і К = 2048 T*
С

22


  програє біля порядку нижнього кордону 

Крамер-Рао при відношення 
N

Eb

0

 = 7 дБ 

3. Слід особо підкреслити ефективність запропонованої процедури для 

ФМ-2 і ФМ-4, що має велике значення, так як саме ці види модуляції, як 

правило, широко застосовуються в супутникових каналах. 

4. Результат моделювання показує, що при реалізації запропонованого 

двухетапного алгоритму оцінки несучої частоти ФМ сигналу повинні бути 

вибраними наступну параметри: 

- вид модуляції ФМ-2: інтервал спостереження 256 інформаційних 

символів (ШПФ 2048 крапок); 

- вид модуляції ФМ-4: інтервал спостереження 512 інформаційних 

символів (ШПФ 4096 крапок); 

- вид модуляції ФМ-8: інтервал спостереження 2048 інформаційних 

символів (ШПФ 16384 крапок). 

 

5.2 Аналіз впливу сусідніх каналів на процес оцінки несучої частоти 

системами фазової синхронізації когерентних демодуляторів в 

безперервному  режимі прийому сигналу 

 

Супутникові системи зв’язку, які використовують  фазову модуляцію 

сигналу, що призначений для передачі корисної інформації в безпере6рвному 

режимі, при застосуванні за призначенням стикаються з проблемою частотної 

невизначеності сигналу. Для демодуляторів супутникових модемів таких 

систем, що працюють з безперервним  вхідним сигналом, найбільш значущою 
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є проблема синхронізації по частоті несучого коливання в умовах частотної 

невизначеності сигналу. Вказане завдання синхронізації фактично зводиться 

до оцінки істинних параметрів сигналу, а саме оцінки несучої частоти.  

Складність завдання оцінки несучої частоти в супутниковому каналі 

усугубляється наявністю додаткових заважаючих дій «сусідніх каналів» – 

сигналів з тим же самим типом модуляції і тією ж швидкістю передачі 

інформації [2,8?25]. 

Достатньо ефективні результати оцінки несучої частоти можна отримати, 

застосувавши двох етапний алгоритм оцінки несучої частоти 

фазомодульованого сигналу супутникової системи зв’язку при передачі даних 

в безперервному режимі з врахуванням умови невизначеності всіх параметрів 

сигналу. Досягнення мінімального інтервалу спостереження в поданому 

алгоритмі оцінки несучої частоти забезпечується використання функції 

швидкого перетворення Фур’є [35,183,184].  

На практиці сигнал «сусіднього каналу» може перевищувати рівень 

сигналу в основному каналі на 7 дБ, відмінність по частоті «сусіднього 

каналу» від основного складає величину, що дорівнює 1/4Т [2,8]. Поданий в  

роботі [8] алгоритм не враховує вплив «сусідніх каналів».  

Тобто, ефективна оцінка несучої частоти в супутниковому каналі вимагає 

врахування  впливу сусідніх каналів. Що, в свою чергу, викликає необхідність 

удосконалення відповідних алгоритмів оцінки. 

Вплив «сусідніх каналів» на ефективність оцінки несучої частоти ФМ 

сигналу оцінимо методом математичного моделювання. 

В ході моделювання проводилось генерування відліків комплексної 

огибаючої сигналу, що приймається, які подано в наступному вигляді 

[53,68,188,192]: 
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Влив «сусідніх каналів» на комплексну огибаючої сигналу враховувався 

в ході моделювання в виразі (5.7) через величину 2.24. Значення якої означає 

той факт, що рівні сусідніх каналів перевищують рівень основного каналу на 7 

дБ (20lg(2.24)=7) [2]. 

Як і раніше, припустимо, що величини  , 

, 


 незалежні і рівномірно 

розподілені в діапазоні  2,0 . 

Значення  , 

, 


 незалежні, рівномірно розподілені в діапазоні  T,0  

випадкові величини. Данні, що передаються d k
, d k

  і d k
  генерувались від 

трьох незалежних датчиків випадкових чисел. 

В якості прикладу на Рис. 5.14 подано отриманий в ході  моделювання 

фрагмент нормованого амплітудного спектру однієї з реалізації сигналу, що 

приймається [192]. 

На даному Рис.5.14 і по осі абсцис відображає порядковий номер відліку 

амплітуди спектру, отриманого за допомогою ШПФ довжиною. 2048. 

На Рис.5.15 зображено результат обчислення згортки амплітудного 

спектру сигналу, зображеного на Рис.5.16 з амплітудно частотною 

характеристикою узгодженого фільтра (АЧХ УФ). В розглянутому випадку 

максимум згортки амплітудного спектру сигналу, що приймається з АЧХ УФ 

достатньо далекий від дійсної частоти несучого коливання сигналу основного 

каналу. 

Визначений випадок істотним чином відрізняється від поданного в [8] 

випадку відсутності «сусідніх каналів» (див Рис 5.16).  



 269 

 

В даному випадку реалізація процедури першого етапу алгоритму 

оцінки, основаного на знаходженні абcциси глобального максимуму згортки 

амплітудного спектру сигналу, що приймається з АЧХ УФ дає помилкову 

оцінку несучої частоти сигналу основного каналу. 

Але на залежності, поданій на Рис.5.15, присутня точка максимум, в якій 

перша похідна перетворюється в 0 (навколо м = 0). 

Фактично в околиці m  = 0 ми спостерігаємо точку максимуму деякої 

функції, що визначає залежність величини згортки mSW  від номеру 

спектральної компоненти m . 

Таким чином, завдання зводиться до находження значення абсциси 

розглянутого максимум. 

Рис.5.14 Нормований амплітудний спектр сигналу, що 

приймається. 

N f = 2048,   Вид модуляції ФМ-2  
N

Eb

0

 = 0 дБ.   =0 
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Рис.5.15 Нормована згортка амплітудного спектру 

сигналу, що приймається з АЧХ УФ 

Рис.5.16 Нормована згортка амплітудного спектру сигналу,  

що приймається з АЧХ УФ 
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Запропонована процедура оцінки відрізняється від поданої вище тим, що 

оцінка першого етапу шукається не по абсцисі розглянутого максимуму 

згортки, а по абсцисі максимуму розглянутої функції, в якій перша похідна 

перетворюється в 0. 

Канонічне рішення задачі находження екстремумів функції зводиться до 

чисельного диференціювання  залежності mSW  як функції від величини m . 

Відомо, що реалізація операції чисельного диференціювання дає значні 

шумові вкиди. Тому для виконання цієї процедури для згладжування шумових 

вкидів застосовувалось прорідження. Чисельне диференціювання залежності 

mSW  с прорідженням реалізується наступним чином: 
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dfdf ,
10
 позитивні константи. 

 

В результаті обрахувань першої похідної згортки знаходиться точка K loc
,  

що визначається як точка зміни знаку похідної від плюса до мінуса. 

Так як диференціювання проводилось з прорідженням, значення K loc
 

безпосередньо не визначало точку екстремуму. Для находження останньої 

потрібно повернутися до залежності mSW  і знайти відповідну точку локального 

максимуму згортки M loc  наступним чином: 

 



 272 

   
 














 m

locloc
loc

SW
smsm

Max
arg

KKm
M

11 00

 

 

Величина M loc
 фактично визначає величину зміщення несучої частоти 

основного каналу. Відповідно, оцінка переписується в вигляді: 

 

N

F
M

f

d
loc




                                                  (5.8) 

 

На основі оцінки (5.8), в свою чергу проводиться процедура оцінки, 

заснована на помножені фази сигналу, що приймається. В результаті: 
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Необхідно відмітити, що збільшення m0
 приводить до згладжування 

шумових викидів першої похідної, але з іншого боку веде до погіршення 

точності оцінки на етапі обрахування K loc
. Експериментально було 

встановлено, що в розглянутих умовах для реалізації процедури 

диференціювання слідує зупинитися на m0
 = 16. Для m0

 = 16 
3

2

0
df , 

12

1

0
df . 

Результати моделювання показали, що навіть при найгірших умовах (сусідні 

канали мають максимально допустиме перевищення рівня і характеризується 

мінімально допустимим зміщенням по частоті) в розглянутій згортці має місце 

точка максимуму, в якій перша похідна перетворюється в 0. 

В якості ілюстрації результат чисельного диференціювання залежності, 

поданій на Рис.5.15 для m0
 = 16, подана на Рис. 5.17 [192]. 

При обрахуванні похідної k змінюється від 1
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Таким чином, алгоритм оцінки частоти несучого коливання ФМ сигналу 

полягає в наступному. 

1. Обчислюються відліки амплітудного спектру сигналу, що приймається 

в відповідності з (5.1) і відліки згортки отриманого амплітудного спектру з 

АЧХ УФ в відповідності з (5.2) [8]: 
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2. Обчислюються відліки похідної згортки і знаходиться первинна оцінка 

частоти в відповідності з правилом (5.8); 

Рис.5.17 Результати обрахування першої 

похідної згортки 
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3. На основі отриманої оцінки проводиться процедура оцінки, основана 

на помноженні фазі сигналу, що приймається і обчислюється оцінка несучої 

частоти сигналу, що приймається в відповідності з виразом (5.9). 

Для аналізу ефективності оцінок, що забезпечені запропонованим 

алгоритмом оцінки, було проведено комп’ютерне моделювання описаної 

процедури. 

Розглянемо результати моделювання для ФМ-2 в випадку присутності 

двох «сусідніх каналів». Умови моделювання викладені вище. 

На Рис.5.18 приведені залежності нормованих дисперсій оцінок T*
С

22


 ; г 

- T*
22



  від співвідношення 
N

Eb

0

 для ФМ-2 і К = 256. На Рис.5.18 також подані 

нормовані кордони T*
22


; б - T*

С
22

 . 

 

 

 

Рис. 5.18 Вид модуляції ФМ-2. К= 256. 

Нормовані МГД: a - T*
22


; б - T*

С
22

 . 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - T*
С

22


 ; г - T*
22



  
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Певну цікавість представляє порівняння ефективності оцінок, 

забезпечених запропонованою в даному підрозділі процедурою оцінки і 

процедурою оцінки, основаною на обрахуванні глобального максимуму 

згортки амплітудного спектру сигналу, що приймається з АЧХ УФ. 

Для порівняння ефективності отриманих оцінок співпідставимо 

залежності поданих на Рис. 5.18 і Рис. 5.19.  

 

Відмітимо, що залежність нормованої дисперсії оцінки T*
С

22


  від 

відношення 
N

Eb

0

 на Рис.5.18 практично не відрізняється від відповідної 

залежності, поданій на Рис.5.19. 

Таким чином, в підрозділі уточнено алгоритм оцінки несучої частоти 

сигналу, що приймається супутниковою системою зв’язку в безперервному 

режимі з урахуванням впливу «сусідніх каналів» передачі інформації.  

Рис .5.19 Вид модуляції ФМ-2. К=256. 

Нормовані МГД: a - T
22

* 
; б - TС

22
* . 

Нормовані дисперсії оцінок несучої частоти: в - TС

22
*



 ; г - T
22

*



 
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Вказаний алгоритм дає змогу здійснити оцінку несучої частоти по 

правилу максимальної правдоподібності з врахуванням умови невизначеності 

всіх параметрів сигналу, що приймається супутниковою системою зв’язку в 

безперервному режимі з урахуванням впливу «сусідніх каналів» передачі 

інформації при мінімальному інтервалі спостереження.  

Досягнення мінімального інтервалу спостереження в поданому алгоритмі 

оцінки несучої частоти забезпечується використання функції швидкого 

перетворення Фур’є та етапами оцінки:  

– обчислення відліків амплітудного спектру сигналу, що приймається в і 

відліку згортки отриманого амплітудного спектру з АЧХ УФ; 

– обчислення відліку похідної згортки і знаходження первинної оцінки 

частоти; 

– на основі отриманої оцінки проведення процедури оцінки, основаної на 

помноженні фазі сигналу, що приймається і обчислення оцінки несучої 

частоти сигналу, що приймається. 

Перспективним напрямком подальшого дослідження порушених в роботі 

питань є адаптація вказаного алгоритму до оцінки несучої частоти в 

комбінованих систем фазової синхронізації, що мають можливість до  

підвищення порядку астатизму, при стеженні за несучою частотою (пілот - 

сигналом), фаза якої модульована детермінованим допплерівським сигналом. 

 

5.3 Оцінка несучої частоти системами фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів в пакетному режимі прийому сигналу 

 

При аналізі ефективності оцінки несучої частоти, що передається 

супутниковою телекомунікацією в пакетному режимі будемо виходи з 

передумови, що відношення 
N

Eb

0

 знаходиться в межах від 0 до 6 дБ а в каналі 

передачі даних застосовано ФМ-4. 

Передумовою оцінки є те, що необхідна величина інтервалу 
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спостереження знаходиться безпосередньо на основі спів поставлення умови 

(1.40) і встановленого в п.4.1 значення   TCRLB 2 .  

При 
N

Eb

0

 = 0 дБ для визначення потрібної величини спостереження 

необхідно виходити з того, що повинна виконуватись умова [32,188]: 

 

6

22
105

4

3 


*

K
                                            (5.10) 

 

З (5.10) випливає, що при 
N

Eb

0

 = 0 дБ повинна виконуватись нерівність: 

К>25.   

В подальшому приймемо, що при реалізації алгоритму оцінки в 

пакетному режимі достатньо обмежитись умовою К=27. При даному значенні 

інтервалу спостереження проведемо аналіз ефективності оцінки, яка 

забезпечуються поданою в п. 4.3 методикою оцінки для співвідношення 
N

Eb

0

, 

що  знаходиться в межах від 0 до 6 дБ включно. 

Приймемо, що максимальне зміщення несучої частоти вхідного сигналу 

Tmax 2

1
 . З міркувань запобігання ефекту накладення спектрів частот а 

дискретизації вибиралась наступним чином: 
maxdF 2 . 

Приймемо, що частота дискретизації кратна тактовій частоті вхідного 

сигналу. При цьому: 2TF d . 

Звідси вибираємо наступне співвідношення частоти дискретизації F d  і 

тактової частоти вхідного сигналу – 2TF d .  

Отже, довжина ковзного ШПК   KN f
2 . 

Тобто, оцінку ефективності запропонованої методики проведемо при 

довжині ковзного ШПФ , що дорівнює 54.  

Для аналізу ефективності оцінки, як і в п.5.1 і 5.2, використовувалось 

комп’ютерне моделювання процедури оцінки. 
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В ході моделювання генерувались відліки комплексної огибаючої 

вхідного сигналу [53,68,188]: 

 

 














n

n
j

n ez Fd

2
 

 

Приймалось, що величина   характеризується рівномірним розподілом 

в діапазоні   maxmax
, , де 

T

1
max

 / Сигнал генерується з випадковою 

начальною фазою  , рівномірно розподіленою в діапазоні   , . В ході 

моделювання відношення сигнал/шум на біт інформації змінювалось від 0 до 6 

дБ включно з кроком 0.25 дБ. При кожному 
N

Eb

0

 алгоритм оцінки 

реалізовувався N S
 = 1000 разів. 

В ході моделювання обраховувалась дисперсія оцінки несучої частоти, 

нормована по відношенню до квадрата частоти передачі інформаційних 

символів: 

 

 

2

1
0

22 1
 


































N
T*i*

s

i
i

sN
T  

 

Де  i
 - зміщення несучої частоти сигналу, що приймається при i-й 

реалізації алгоритму оцінювання; 

 i


 0
 - величина оцінки даного зміщення при i-й реалізації алгоритму 

оцінювання; 

N,...,,i s21  - число експериментів. 

Як показано в п.5.1, процедура оцінки несучої частоти вхідного сигналу в 

пакетному режимі, фактично є двохєтапною. На першому етапі на основі 

ковзного ШПФ довжиною 54 крапки обраховується відлік амплітудного 

спектру вхідного сигналу о здійснюється груба оцінка частоти. На другому 
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етапі здійснюється процедура дихтомічного пошуку. 

Розглянемо реалізацію процедури обрахування відліків ковзного ШПФ.  

Здійснювалось обрахування відліків ковзного ШПФ [182,190]: 

 

      TIxKzKTI SkmnSk
n

k
jexpn 1

27 21









                       (5.11) 

 

і відліки амплітудного спектру:  TnI Sk
 для k  = 0,1,2, …, 53. 

Тут xm
 – комплексні відрахування кільцевого буферу x  довжиною m  = 

0,1,2, …, 53. 

Процедура обрахування ковзного ШПФ характеризувалась наступними 

начальними умовами:  

 

xm
 = 0,  0I k

= 0.                                            (5.12) 

 

Де k  та m  змінювалися від 0 до 53 з кроком 1. 

Нехай m =0, n =0. 

Обраховувались відліки ковзного ШПФ для n =1. Далі починалось 

заповнення відліків кільцевого буферу zx nm
 . Потім індекси m  та n  

модифікувалися наступним чином: m  = m +1, якщо m <53 і  m  = m -53, якщо 

m >53 а n = n +1. 

В якості ілюстрації проведено аналіз отриманих  амплітудних спектрів 

однієї з реалізацій вхідного сигналу, що отримані в ході моделювання на 

основі обрахування відліків ковзного ШПФ  ( N f
= 54). Розглянуто амплітудні 

спектри для 
T8

3  і співвідношення 
N

Eb

0

 = 3 дБ. Приймалося, що  k  – це 

порядковий номер відліку амплітудного спектру ( k  = 0,1,2, …, 53), а n  – 

порядковий номер обрахованого набору відліків.  

Встановлено, що при n =0 амплітудний спектр вхідного сигналу 

відповідає початковій установці (5.12). З ростом n  спостерігається 
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нарощування спектральної складової з номером 










 
 N

F
m̂ f

d
f

. В нашому 

випадку m̂ f
= 10. В подальшому, при n =54 формується шуканий амплітудний 

спектр і в подальшому, при збільшенні n  рівень спектральної складової з 

номером m̂ f
 стабілізується. 

По амплітудному спектру, отриманому для n , знаходимо m̂ f
 

 

  TNImaxargm̂ Sfk
k

f
  

 

і обраховується груба оцінка частоти відповідно (4.35). 

 

На Рис.5.20 подано нормованій амплітудний спектр вхідного сигналу, 

отриманий при n  =54. При цьому, m̂ f
=10. 

 

Рис.5.20 Нормований амплітудний спектр вхідного сигналу, отриманий за 

допомогою ковзного ШПФ довжиною 54 крапки при n =54 

 

При n =54 відводи кільцевого буферу x  заповнені відліками 
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комплексної огибаючої вхідного сигналу –  zzzx ,...,
,

5421
 . 

Далі запускається процедура дихотомічного пошуку. Для реалізації 

процедури дихотомічного пошуку величина ітерацій M 1
 обраховується на 

основі виразу (4.38). При заданих умовах 
N

Eb

0

 = 3 дБ та M 
 = 4 (вид 

модуляції ФМ–4) потрібна величина ітерацій рівна  
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Залежність ефективності отриманих оцінок від числа ітерацій при 

реалізації запропонованої процедури дихотомічного пошуку ілюструють 

залежності, що подані на рис. 5.21.  На рис.5.21 подано залежності T*
22



  від 

співвідношення сигнал/шум, отримані в процесі моделювання для різних 

значень числа ітерацій. Суцільною лінією на рис.5.21 показана відповідна K = 

27 нижня границя Крамер-Рао.  

На основі аналізу залежносте Рис.521 не важко визначити, що для K = 27 

маємо M 1
 = 6. 

Результати моделювання показали, що при M 1
 = 6. дисперсія оцінки 

практично не залежить від співвідношення 
N

Eb

0

. Необхідно відмітити, що 

дисперсія не задовольняє визначені вимоги (1.40) по всьому розглянутому 

діапазону співвідношення 
N

Eb

0

. З ростом M 1 дисперсія оцінки наближається 

до нижньої границі Крамер-Рао. При M 1 = 4 отримана дисперсія не більш чим 

в три рази поступається границі. При M 1 = 6 отримано дисперсія оцінки T*
22



 , 

як показано на рис.3.30, співпадає з нижньою границею Крамер-Рао і 

задовольняє умові (1.40) по всьому розглянутому діапазону 
N

Eb

0

. 
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Рис.5.21 Залежність T*
22



  від 
N

Eb

0

 

для різних значення числа ітерацій M 

 

Відмітимо, що при обрахуванні k  – тої компоненти ковзного ШПФ 

приймають участь компоненти з номерами, відмінними від k . Тобто, для 

обрахування спектральних компонентів сигналу в смузі   maxmax
,  на 

відмінність від стандартної процедури обрахування ШПФ, не потрібно 

обраховувати всі компоненти Фур’є. Достатньо обрахувати ті компоненти, які 

попадають в заданий діапазон   maxmax
, . Звідси, необхідна кількість точок 

перетворення складе Nb2 , де  
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Тобто, необхідно обрахувати компоненти ШПФ   TnI Sk  з відповідними 

номерами:  1210  NNNN fbfb
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В розглянутому випадку, наприклад, для N f
 = 54 і 

Tmax 2

1
  при 

реалізації запропонованого алгоритму оцінки достатньо обрахувати 28 

компонентів ковзного ШПФ. Це суттєвим чином спрощує апаратну реалізацію 

запропонованої процедури оцінки. 

 

5.4 Апробація розроблених моделей та методів за допомогою 

апаратної  реалізації 

 

5.4.1 Апробація методу побудови схеми системи фазової синхронізації 

когерентного демодулятора супутникової телекомунікації 

 

Для апробації розробленого методу побудови схеми системи 

синхронізації когерентного демодулятора було створено дослідний зразок 

когерентного демодулятора.  При проектуванні і виготовленні дослідного 

зразка фазового демодулятора була використана програмована логічноа 

інтегральної схеми  Cyclon IVE з застосуванням мови опису апаратури 

SystemVerilog. 

Випробування дослідного зразку показало наступне: 

Застосування в алгоритмі роботи дослідного зразку фазового 

демодулятора запропонованого методу синтезу комбінованої системи 

синхронізації збільшує швидкодію роботи системи до 1,6 разів при простому 

розімкнутому зв’язку та до 2,5 разів при складному розімкнутому зв’язку в 

порівнянні з швидкодією аналогічних прототипів демодуляторів, розроблених 

з використанням систем синхронізації замкнутого типу. 

Запропонований метод дозволяє варіювання параметрів ланки 

розімкнутого зв’язку до 80% зменшити значення дисперсії фазової помилки в 

хорді оцінки несучої частоти  та  забезпечити до 90% зменшення впливу 

зовнішніх збурень, обмежень по координатам вхідного та параметрів схеми на 

дисперсію фазової помилки запропонованої комбінованої системи 

синхронізації в порівнянні з системою синхронізації замкнутого типу 
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Розроблена модель синтезу розімкнутого зв’язку дозволяє зменшити час 

перехідного процесу при прийомі вхідного сигналу в комбінованій системі в 

порівняння з системою синхронізації замкнутого типу до 3 разів. При цьому, 

варіюванням параметру ланки розімкнутого зв’язку можна забезпечити  

зменшення на 18-25%, початкового значення перехідної помилки. 

 

5.4.2. Апробація методів оцінки несучої частоти вхідного сигналу 

системою фазової синхронізації когерентного демодулятора супутникової 

телекомунікації 

 

Реалізація запропонованих процедур оцінки несучої частоти ФМ сигналу 

вимагає обрахування ШПФ значної довжини (до 16384 точки для ФМ-8). В 

даний час існує достатньо широко вибір пристроїв, що можуть бути 

використані для вказаної апаратної реалізації. Це можуть бути як елементи 

програмуемої логіки, так і різні процесори.  

Необхідно відмітити, що для обрахування ШПФ значної довжини 

доцільно використовувати пристрої, що призначені для операцій з 32-х 

розрядною плаваючою точкою. В якості одного з таких процесорів в роботі 

обрано сигнальний процесор з плаваючою та фіксованою комою 

TMS320C6657CZHA25 виробництва компанії Texas Instraments Incorporated. 

Пристрій TMS320C6657CZHA25 – це сучасний сигнальний процесор з 

плаваючою точкою, який характеризується значними обпилювальними 

ресурсами. Максимальна тактова частота процесора 150 Мгц. Командний цикл 

процесора складає два інтервала тактової частоти. Тобто 13.3 наносекунди. 

Процесор має розвинену систему команд і адресацій та можливість роз 

паралельних обчислень та характеризується великою внутрішньою пам’яттю.  

Для створення та налаштування програмного забезпечення вказаного 

сигнального процесора застосовувались персональний комп’ютер та  

інтегроване середовище компіляції та налаштування Code Composer Studio v5 

компанії-виробника Texas Instraments Incorporated. 

https://cxem.net/companies/texas_instruments.php
https://cxem.net/companies/texas_instruments.php
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Code Composer Studio v5 – інтегроване середовище розробки для 

створення коду для DSP та/або ARM процесорів сімейства TMS320[180], та 

інших процесорів, таких як MSP430, що випускаються компанією Texas 

Instruments. Code Composer Studio включає операційну систему реального 

часу DSP/BIOS. Також, до складу продукту входять симулятори та підтримка 

JTAG-орієнтованого налагоджувальника. 

Вказана система сумісно з JTAG-налагоджувальником дозволяє 

проводити розробку і налагоджування програмного забезпечення сигнальних 

процесорів. Система має розгалужений графічний інтерфейс, який дозволяє 

відслідковувати зміни вхідних сигналів і результати обчислень в реальному 

часі.  

Вимірювання, проведені за допомогою вищеподаного апаратного 

комплексу показали наступне: 

Представлений метод двохєтапної оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів в безперервному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями при тактових інтервалах спостереження 

К=256 та К=512 інтервалів та відношення сигнал/шум від 1 до 6 дБ забезпечив 

отримання значення дисперсії оцінки від 2х10-4  до 2х10-5  Що, в середньому, на 

один – три  порядки перевищує значення дисперсій, отриманих за допомогою 

існуючих алгоритмів оцінки та наближує значення отриманих результатів до 

встановленої граничної межі дисперсії оцінки несучої частоти для 

супутникових телекомунікацій. 

Представлений метод двохєтапної оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів в пакетному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями при тактових інтервалах спостереження   

К= 27 інтервалів, числі ітерацій процедури дихотомічного пошуку M= 4 – 6, в 

діапазоні відношення сигнал/шум від 1 до 6 дБ забезпечив отримання значення 

дисперсії оцінки від 5х10-6  до 1х10-6. Отримані значення  відповідають 

встановленому граничному значенню дисперсії оцінки несучою частоти для 

супутникових телекомунікацій та на три – чотири порядки менше значення 

дисперсій, отриманих за допомогою існуючих алгоритмів оцінки. 

https://uk.wikipedia.org/wiki/%D0%86%D0%BD%D1%82%D0%B5%D0%B3%D1%80%D0%BE%D0%B2%D0%B0%D0%BD%D0%B5_%D1%81%D0%B5%D1%80%D0%B5%D0%B4%D0%BE%D0%B2%D0%B8%D1%89%D0%B5_%D1%80%D0%BE%D0%B7%D1%80%D0%BE%D0%B1%D0%BA%D0%B8
https://uk.wikipedia.org/wiki/%D0%A6%D0%B8%D1%84%D1%80%D0%BE%D0%B2%D0%B8%D0%B9_%D1%81%D0%B8%D0%B3%D0%BD%D0%B0%D0%BB%D1%8C%D0%BD%D0%B8%D0%B9_%D0%BF%D1%80%D0%BE%D1%86%D0%B5%D1%81%D0%BE%D1%80
https://uk.wikipedia.org/wiki/ARM_(%D0%B0%D1%80%D1%85%D1%96%D1%82%D0%B5%D0%BA%D1%82%D1%83%D1%80%D0%B0)
https://uk.wikipedia.org/w/index.php?title=TMS320&action=edit&redlink=1
https://uk.wikipedia.org/w/index.php?title=TMS320&action=edit&redlink=1
https://uk.wikipedia.org/w/index.php?title=MSP430&action=edit&redlink=1
https://uk.wikipedia.org/wiki/Texas_Instruments
https://uk.wikipedia.org/wiki/Texas_Instruments
https://uk.wikipedia.org/wiki/%D0%9E%D0%BF%D0%B5%D1%80%D0%B0%D1%86%D1%96%D0%B9%D0%BD%D0%B0_%D1%81%D0%B8%D1%81%D1%82%D0%B5%D0%BC%D0%B0_%D1%80%D0%B5%D0%B0%D0%BB%D1%8C%D0%BD%D0%BE%D0%B3%D0%BE_%D1%87%D0%B0%D1%81%D1%83
https://uk.wikipedia.org/wiki/%D0%9E%D0%BF%D0%B5%D1%80%D0%B0%D1%86%D1%96%D0%B9%D0%BD%D0%B0_%D1%81%D0%B8%D1%81%D1%82%D0%B5%D0%BC%D0%B0_%D1%80%D0%B5%D0%B0%D0%BB%D1%8C%D0%BD%D0%BE%D0%B3%D0%BE_%D1%87%D0%B0%D1%81%D1%83
https://uk.wikipedia.org/w/index.php?title=DSP/BIOS&action=edit&redlink=1
https://uk.wikipedia.org/wiki/JTAG
https://uk.wikipedia.org/wiki/JTAG
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5.5 Висновки до п’ятого розділу 

 

1. Представлений метод двохєтапної оцінки несучої частоти когерентним 

демодулятором в безперервному режимі прийому сигналу супутниковими 

телекомунікаціями при тактових інтервалах спостереження К=256 та К=512 

інтервалів та відношення сигнал/шум від 1 до 6 дБ забезпечив отримання 

значення дисперсії оцінки, які, в середньому, на один – три  порядки 

перевищує значення дисперсій, отриманих за допомогою існуючих алгоритмів 

оцінки та наближує значення отриманих результатів до встановленої граничної 

межі дисперсії оцінки несучої частоти для супутникових телекомунікацій. 

2. Уточнено алгоритм оцінки несучої частоти сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку в безперервному режимі з урахуванням 

впливу «сусідніх каналів» передачі інформації. Вказаний алгоритм дає змогу 

здійснити оцінку несучої частоти по правилу максимальної правдоподібності з 

врахуванням умови невизначеності всіх параметрів сигналу, що приймається 

супутниковою системою зв’язку в безперервному режимі з урахуванням 

впливу «сусідніх каналів» передачі інформації при мінімальному інтервалі 

спостереження.  

3. Представлений метод двохєтапної оцінки несучої частоти  

когерентним демодулятором в пакетному режимі прийому сигналу 

супутниковими телекомунікаціями при тактових інтервалах спостереження   

К=27 інтервалів, числі ітерацій процедури дихотомічного пошуку M=4 – 6, в 

діапазоні відношення сигнал/шум від 1 до 6 дБ забезпечив отримання значення 

дисперсії оцінки, які  відповідають встановленому граничному значенню 

дисперсії оцінки несучою частоти для супутникових телекомунікацій та на три 

– чотири порядки менше значення дисперсій, отриманих за допомогою 

існуючих алгоритмів оцінки. 
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ВИСНОВКИ 

 

В дисертаційній роботі на основі теоретичних досліджень розв’язано 

важливу науково-практичну проблему, а саме розроблено моделі та методи 

підвищення точності роботи систем фазової синхронізації когерентних 

демодуляторів супутникових телекомунікацій в режимі стеження за несучою 

частотою. Отримані в дисертаційні роботі результати носять самостійне, 

вагоме значення і можуть бути використані при  модернізації існуючих та в 

процесі розробки, проектування будівництва і експлуатації нових систем 

супутникових телекомунікацій для надання всього спектру 

телекомунікаційних послуг. 

У процесі теоретичних і експериментальних досліджень у дисертаційній 

роботі отримано наступні науково-практичні результати: 

1. В роботі проведено аналіз шляхів підвищення точності роботи  систем 

фазової синхронізації когерентних демодуляторів супутникових 

телекомунікацій. Встановлено, що існуючі схеми побудови систем фазової 

синхронізації закритого типу через властиві їм протиріччя не дозволяють 

забезпечити необхідну якість і точність роботи, особливо, коли потрібно 

поліпшити якість системи по двом і більше суперечливим показникам.  

2. Проведений аналіз наукових підходів до підвищення точності роботи  

систем фазової синхронізації когерентних демодуляторів показав, що 

перспективними напрямками є розробка високо динамічних схем 

комбінованих систем синхронізації при умові мінімізації дисперсії фазової 

помилки в ході стеження за несучою частотою, та підвищення точності оцінки 

частоти сигналу на вході системи фазової синхронізації з урахуванням 

особливостей функціонування супутникових телекомунікацій. 

3. Удосконалено метод оцінки можливості систем фазової синхронізації 

когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій по підвищенню 

точності роботи в сталих та перехідних режимах стеження за несучою 

частотою. Даний метод, на відміну від існуючих, обґрунтовує інваріантний 



 288 

підхід до оцінки можливості перспективних схем системи синхронізації щодо 

мінімізації дисперсії фазової помилки та підвищення динаміки в умовах 

впливу зовнішніх шумів та внутрішніх збурень і перешкод  

4. Розроблено моделі та методи синтезу комбінованої системи фазової 

синхронізації когерентного демодулятора супутникової телекомунікації в 

сталих та перехідних режимах, які, на відміну від існуючих, дозволяють 

визначити вид і параметри розімкнутого зв’язку при умові підвищення 

порядку астатизму системи та мінімізації дисперсії фазової помилки без 

збільшення перехідної складової фазової помилки в перехідних режимах.  

5. Проведено синтез комбінованої системи синхронізації з пропорційно-

інтегрованим фільтром в замкнутому контурі, параметри якого оптимізовані 

по швидкодії системи, а параметри розімкнутого каналу синтезовано при умові 

мінімуму дисперсії фазової помилки. Завдяки чому швидкодія комбінованої 

системи синхронізації збільшилась від 1.6 до більш чим в 2.5 рази при 

зменшені  до 80% значення дисперсії фазової помилки в порівнянні з 

існуючими схемами закритого типу. 

6. Розроблена модель синтезу розімкнутого зв’язку дозволяє зменшити 

час перехідного процесу при прийомі вхідного сигналу в комбінованій системі 

в порівняння з системою синхронізації замкнутого типу в 3 рази. При цьому, 

варіюванням параметру ланки розімкнутого зв’язку можна забезпечити  

зменшення на 18-20%, початкового значення перехідної фазової помилки 

7. Запропоновано метод підвищення ефективності оцінки несучої частоти 

для когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій при прийомі 

сигналу. Даний метод, на відміну від існуючих, обґрунтовує подальшу 

розробку алгоритмів оптимальної чи близької до оптимальної оцінки частоти 

по правилу максимальної правдоподібності та забезпечує асимптотатично 

ефективну і асимптотатично незміщену оцінку несучої частоти вхідного 

сигналу. 

6. Запропоновано метод застосування нижнього кордону Крамер-Рао в 

якості критерію дисперсії оцінки несучої частоти для когерентних 
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демодуляторів супутникових телекомунікацій. Даний метод, на відміну від 

існуючих, надає змогу встановити кількісну характеристики мінімальної 

дисперсію оцінки по значенню нижнього кордону Крамер-Рао при умові 

визначеності всіх параметрів сигналу і цим підвищити якість і точність оцінки 

несучої частоти. 

Встановлено, що перспективні методики оцінки несучої частоти при 

застосуванняі нижнього кордону Крамер-Рао в якості критерію максимально 

граничної дисперсії оцінки та врахуванні всіх параметрів вхідного сигналу 

можуть покращити точність оцінки частоти на 2-4 порядки в порівнянні з 

методиками, які не враховують, або частково враховують вказані параметри 

7. Розроблено та запропоновано методи оцінки несучої частоти для 

когерентних демодуляторів супутникових телекомунікацій, які, в відмінності 

від існуючих дозволяють здійснити оцінку по потенційному кордону 

мінімально граничної дисперсії оцінки несучої частоти (кордону Крамер-Рао) в 

безперервному та пакетному режимах прийому сигналу супутниковими 

телекомунікаціями з врахуванням впливу зовнішніх та внутрішніх чинників на 

параметри сигналу. 

8. Показано, що застосування методу оцінки несучої частоти для 

когерентного демодулятора при прийомі сигналу в безперервному режимі для 

методів модуляції ФМ-2 та ФМ-4 при тактових інтервалах спостереження 256, 

512  забезпечує оцінку несучої частоти з дисперсією, яка в середньому, на 

один – три  порядки перевищує значення дисперсій, отриманих за допомогою 

існуючих алгоритмів оцінки та наближує значення отриманих результатів до 

встановленої граничної межі дисперсії оцінки несучої частоти для 

супутникових телекомунікацій в діапазоні інтервалів сигнал\шум від 1 до 6 дБ. 

9.Запропонований в роботі метод оцінки несучої частоти когерентним 

демодулятором при прийомі сигналу в пакетному режимі забезпечує оцінку з 

дисперсією, максимально наближеною, відповідного нижнього кордону 

Крамер-Рао при достатньо малому інтервалі спостереження,  відповідають 

встановленому граничному значенню дисперсії оцінки несучою частоти для 
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супутникових телекомунікацій та на три – чотири порядки менше значення 

дисперсій, отриманих за допомогою існуючих алгоритмів оцінки. 

10. Апаратну реалізацію розроблених в роботі моделей та методів 

пропонується виконати на сучасних пристроях з елементами програмуємої 

логіки і сигнальних  процесорах, які совокупності з їх можливостями та 

можливостями запропонованих методів та методик забезпечують розрахунки в 

реальному часі з необхідною точністю.  

11.Теоретичні і практичні положення дисертаційної роботи були 

використані в практичній діяльності організацій та установ, що підтверджено 

відповідним актами впровадження, які містяться у додатках до дисертаційної 

роботи. 

Виходячи з отриманих в дисертаційній роботі на тему “Моделі та методи 

підвищення точності роботи систем фазової синхронізації супутникових 

телекомунікацій в режимі стеження за несучою частотою” нових наукових i 

практичних результатів, сукупності публікацій у фахових виданнях України та 

закордоном, реалізації та апробації мета дисертаційної роботи досягнута, 

науково-прикладна проблема вирішена.  
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