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ВВЕДЕНИЕ 

Актуальность темы исследования. Радиотехнические системы (РТС) ис-

пользуются в различных областях науки и техники, играя важную роль в граж-

данских и специальных приложениях, таких как телекоммуникации, радиосвязь, 

радиолокация, радионавигация и др. Одной из важнейших их подсистем является 

система первичной межпериодной обработки периодических импульсных сигна-

лов, решающая задачи обработки и измерения параметров сигналов на фоне по-

мех [1-4]. Параметры эффективности РТС сильно зависят от интенсивности не-

коррелированных и коррелированных помех [5-11]. 

Улучшение таких показателей РТС, как энергетический выигрыш в отноше-

нии полезного сигнала и помех, среднеквадратические ошибки оценки парамет-

ров сигнала в радиолокации, связанные с вероятностью правильного его обнару-

жения, является актуальной задачей. Ее решение достигается использованием ме-

тодов цифровой обработки сигналов. Одним из эффективных способов построе-

ния подсистем обработки сигналов (ПОС) является применение многоканальных 

частотных фильтров (МЧФ), выделившихся в самостоятельный класс цифровых 

устройств, известных как доплеровские процессоры сигналов (ДПС) [12-19]. Про-

ектирование ДПС во многом зависит от решаемой задачи и часто требует значи-

тельных вычислительных ресурсов. Основная сложность заключается в выборе 

алгоритма спектрального преобразования, а также в оптимизации предваритель-

ной весовой обработки принимаемого импульсного сигнала [20-25]. Эти этапы, 

например в радиолокации, критически важны для обеспечения максимальной 

дальности обнаружения объектов и высокой точности оценки параметров их дви-

жения. 

В радиотехнических задачах когерентные пачки импульсов применяются для 

эффективного накопления сигналов при действии шумов и помех и оценки моду-

лирующей частоты сигнала. В работе [26] показано, что эффективность когерент-

ного накопления сигнала при действии шума превосходит эффективность некоге-

рентного. В работе [27] разработан алгоритм для обработки принимаемого сигнала 
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с различностью степени когерентности сигнала. На эффективность накопления пе-

риодических сигналов влияет степень их корреляции, а также их структурные 

особенности, в частности неравномерность межимпульсных интервалов [28-31]. 

Такие неэквидистантные последовательности импульсов (НПИ) часто использу-

ются в радиотехнических задачах, например в системах передачи информации с 

времяимпульсной модуляцией, радиолокации, для устранения эффектов слепых 

скоростей и слепых дальностей, а также расширения зоны однозначного измере-

ния частот модулированных сигналов [33-42]. 

Одним из способов повышения эффективности МЧФ является модифициро-

вание обычно используемого в МЧФ алгоритма быстрого преобразования Фурье 

(БПФ). Целесообразно использование максимума энергетического критерия или 

максимума критерия вероятности правильного обнаружения. Важным является 

снижение погрешности оценки модулирующей частоты сигналов с неэквиди-

стантным периодом следования импульсов. Решение этих задач представлено в 

диссертационной работе и подтверждено реализацией полученных алгоритмов на 

аппаратном уровне с помощью программируемых логических интегральных схем 

(ПЛИС). 

Степень проработанности темы. Существенный вклад в развитие теории 

обнаружения сигналов и оценку их параметров был внесен отечественными и за-

рубежными исследователями, это работы Вайнштейна Л.А., Зубакова В.Д. [5], 

Тартаковского Г.П. [43], Репина В.Г. [44], Ван Триса Г. [1], Миддлтона Д. [45], 

Бакута П.А. [46], Ширмана Я.Д., Манжоса В.Н. [6], Тихонова В.И. [9], Бакулева 

П.А. [2], Сколника М. [34], Сосулина Ю.Г. [7]. Оптимизация весовых функций и 

проектирование доплеровских фильтров когерентного накопления проводились 

исследователями Рабинером Б., Гоулдом Л. [47], Хэррисом Ф.Дж. [48], Свердли-

ком М.Б. [49], Барановым П.Е. [50], Кошелевым В.И., Поповым Д.И. [51], Лиха-

ревым В.А., Лифановым Е.И. [52]. Вопросы фильтрации когерентной пачки им-

пульсов с неэквидистантным периодом следования рассматривались в работах 

Мураками Т., Джонсона Р.С. [53], Леванона Н., Мозесона Э. [54], Ричардса М.А. 

[55], Испира М., Кандана К. [56], Бланта С.Д., Чанга Р.Дж. [57], Кошелева В.И., 
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Горкина В.Н. [58], Кострова В.В., Богатова А.Д. [59-62], Букварева Е.А., Рябкова 

А.П. [63] и других исследователей. 

Цель диссертации. Разработка алгоритмов многоканальной обработки коге-

рентной последовательности импульсов с переменной частотой повторения им-

пульсов, обеспечивающих повышение эффективности многоканальной фильтра-

ции подсистемы первичной обработки и снижение погрешности оценки модули-

рующей частоты сигнала, а также реализацию модифицированных алгоритмов 

БПФ на ПЛИС. 

Объектом исследования является многоканальный фильтр в подсистеме 

первичной обработки сигналов. 

Предметом исследования являются алгоритмы функционирования (струк-

тура вычислений) многоканального частотного (доплеровского) фильтра на осно-

ве преобразования Фурье неэквидистантной последовательности отсчетов. 

Задачи диссертации. Для достижения этой цели поставлены и решены сле-

дующие задачи. 

1. Обоснован выбор критериев оценки эффективности многоканальной до-

плеровской фильтрации и разработана структура алгоритмов функционирования 

процессоров многоканальной фильтрации НПИ. 

2. Сформированы модели сигналов и помех и определены их корреляцион-

ные матрицы с учетом неэквидистантных периодов следования импульсов (вобу-

ляции) и модулирующего (доплеровского сдвига) частоты. 

3. Разработаны методы и алгоритмы оценки модулирующей частоты сигнала 

с НПИ, а также проанализированы погрешности различных методов оценки мо-

дулирующей частоты. 

4. Разработана архитектура алгоритмов функционирования многоканального 

фильтра НПИ на ПЛИС и получены экспериментальные оценки времени и мак-

симальной частоты обработки, необходимых ресурсов для синтезирования двух 

вариантов структур алгоритмов вычислений. 

Методы исследования. Для решения поставленных задач использован со-

временный инструментарий математического анализа, линейной алгебры, мате-
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матического и имитационного моделирования, цифровой обработки сигналов, 

теории оценивания и математической статистики, а также теории обнаружения 

сигналов и цифровой схемотехники. Выполнены проектирование и реализация 

алгоритмов на современной отладочной платформе ПЛИС. 

Научная новизна 

1. Алгоритмы спектральной обработки сигналов с неэквидистантным перио-

дом следования импульсов на фоне шумов отличаются от известных алгоритмов, 

основанных на классическом БПФ, оптимизацией их фазовой структуры в соот-

ветствии с параметрами изменения периода повторения импульсов. (Соответ-

ствует п. 5 специальности 2.2.13 Разработка и исследование алгоритмов, вклю-

чая цифровые, обработки сигналов и информации в радиотехнических устрой-

ствах и системах различного назначения, в том числе синтез и оптимизация ал-

горитмов обработки). 

2. Алгоритмы спектральной обработки сигналов с неэквидистантным перио-

дом следования импульсов на фоне узкополосных помех отличаются от извест-

ных структур, основанных на классическом БПФ, оптимизацией его амплитудно-

фазовой структуры в соответствии с корреляционными матрицами сигнала с пе-

ременным периодом повторения импульсов. (Соответствует п.6 специально-

сти 2.2.13 Разработка и исследование методов и алгоритмов обработки сигна-

лов и информации в радиотехнических устройствах и системах различного 

назначения, включая системы телевидения и передачи информации, при наличии 

помех с целью повышения помехоустойчивости). 

3. Алгоритмы извлечения уточненной оценки скорости цели по результатам 

вычисления модулирующей доплеровской частоты сигналов с неэквидистантным 

периодом следования импульсов основаны на максимизации функции правдопо-

добия и модифицированной версии алгоритма БПФ, учитывающие параметры из-

менения периода повторения импульсов. (Соответствует п. 13 специальности 

2.2.16 Разработка и исследование методов и алгоритмов обработки радиосигна-

лов и извлечения из них информации при воздействии помех). 

Основные положения, выносимые на защиту 
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1. Модифицированный алгоритм быстрого преобразования Фурье с оптими-

зацией его фазовой структуры в соответствии с параметрами изменения периода 

повторения импульсов обеспечивает увеличение среднего энергетического выиг-

рыша в отношении сигнал-шум на 1,6 дБ при обработке неэквидистантной после-

довательности импульсов на фоне белого шума по сравнению с многоканальным 

фильтром на основе классического алгоритма БПФ. (Соответствует п. 5 специ-

альности 2.2.13 Разработка и исследование алгоритмов, включая цифровые, об-

работки сигналов и информации в радиотехнических устройствах и системах 

различного назначения, в том числе синтез и оптимизация алгоритмов обработ-

ки). 

2. Комбинация классического и модифицированного алгоритмов БПФ с оп-

тимизацией его амплитудно-фазовой структуры в соответствии с корреляцион-

ными свойствами сигнала с переменным периодом повторения импульсов обес-

печивает повышение средней вероятности правильного обнаружения сигнала на 5 

% при обработке неэквидистантной последовательности импульсов на фоне узко-

полосной помехи и белого шума по сравнению с многоканальным фильтром на 

основе классического алгоритма БПФ. (Соответствует п.6 специальности 2.2.13 

Разработка и исследование методов и алгоритмов обработки сигналов и инфор-

мации в радиотехнических устройствах и системах различного назначения, 

включая системы телевидения и передачи информации, при наличии помех с це-

лью повышения помехоустойчивости и п. 13 специальности 2.2.16 Разработка и 

исследование методов и алгоритмов обработки радиосигналов и извлечения из 

них информации при воздействии помех). 

3. Алгоритм извлечения уточненной оценки скорости цели, основанный на 

максимизации функции правдоподобия, учитывающий параметры вобуляции пе-

риода повторения импульсов сигнала, обеспечивает уменьшение средней относи-

тельной погрешности оценки частоты Доплера на 38 % по сравнению с многока-

нальным фильтром на основе классического алгоритма БПФ. (Соответствует 

п. 13 специальности 2.2.16 Разработка и исследование методов и алгоритмов 
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обработки радиосигналов и извлечения из них информации при воздействии по-

мех). 

Достоверность полученных результатов основывается на использовании 

апробированных математических моделей корреляционных матриц сигнала и по-

мехи, критериев синтеза и анализа алгоритмов в соответствии с классическими 

статистическими методами и корректностью проведенных математических пре-

образований. Достоверность подтверждена работоспособностью алгоритмов, реа-

лизованных с помощью компьютерного моделирования, а также их реализацией 

на физическом уровне (на ПЛИС). 

Практическая значимость. Разработанные алгоритмы БПФ и его архитек-

туры реализуются в реальном аппаратном устройстве, при этом практически до-

казано повышение эффективности многоканальной фильтрации в подсистеме 

ПОС, выраженной в увеличении среднего выигрыша в отношении сигнал-шум и 

сигнал-(помеха+шум) и уменьшении погрешности оценки модулирующей часто-

ты пачки импульсов с неэквидистантным периодом следования импульсов.  

Внедрение результатов работы. Результаты диссертации внедрены в АО 

«Торговля и развитие электронных технологий E-STARS» (Социалистическая 

Республика Вьетнам) и в РГРТУ им. В.Ф. Уткина при изучении дисциплины "Ме-

тоды спектрального анализа сигналов" магистрантами направления "Радиотехни-

ка" 11.04.01 (разработаны методические указания, лабораторный макет и про-

граммное обеспечение к нему). 

Личное участие автора. Личный вклад автора состоит в выполнении основ-

ных разделов теоретических и экспериментальных исследований по обоснованию 

предложенных алгоритмов, подготовку публикаций, компьютерное моделирова-

ние работы модифицированных алгоритмов БПФ, проектирование и реализацию 

архитектуры алгоритмов модифицированного БПФ на ПЛИС, а также выводы по 

результатам теоретических и экспериментальных исследований. 

Апробация работы. Результаты исследований, составляющих основное со-

держание диссертации, докладывались на 5 международных и одной всероссий-

ской научно-технических конференциях: 
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1. VI Международный научно-технический форум «Современные технологии 

в науке и образовании – СТНО-2023» (г. Рязань, 01–03 марта 2023 г.); 

2. VII Международный научно-технический форум «Современные техноло-

гии в науке и образовании – СТНО-2024» (г. Рязань, 04–06 марта 2024 г.); 

3. XX Международная научно-практическая конференция «Электронные 

средства и системы управления» (г. Томск, 20–22 ноября 2024 г.); 

4. VIII Международная научно-практическая конференция «Актуальные про-

блемы и перспективы развития радиотехнических и инфокоммуникационных си-

стем» «Радиоинфоком-2024» (г. Москва, 18–22 ноября 2024 г.); 

5. XХIX Всероссийская научно-техническая конференция студентов, моло-

дых ученых и специалистов «Новые информационные технологии в научных ис-

следованиях» (г. Рязань, 28 ноября 2024 г.); 

6. XXVII Международная конференция «Цифровая обработка сигналов и ее 

применение – DSPA-2025» (г. Москва, 26–28 марта 2025 г.). 

Публикации. По теме диссертации опубликовано 20 работ, в том числе 5 

статей в изданиях, рекомендованных ВАК к опубликованию основных научных 

результатов по профилю защищаемой диссертации, один научный доклад, опуб-

ликованный в зарубежном журнале, входящем в базу цитирования Scopus, 5 пуб-

ликаций, индексируемых в РИНЦ, 8 свидетельств о государственной регистрации 

программ для ЭВМ и одна учебно-методическая работа. 

Структура и объем диссертации. Диссертационная работа состоит из вве-

дения, трех глав, заключения, приложений и списка литературы. Материал изло-

жен на 145 страницах, включает 49 рисунков и 20 таблиц, а также 3 приложения. 

Список использованной литературы содержит 145 наименований. 
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ГЛАВА 1 СТРУКТУРА ВЫЧИСЛЕНИЙ СПЕКТРАЛЬНЫХ ОТСЧЕТОВ 

МНОГОКАНАЛЬНЫХ ФИЛЬТРОВ КОГЕРЕНТНОЙ 

НЕЭКВИДИСТАНТНОЙ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТИ ИМПУЛЬСОВ 

В радиотехнических системах когерентные пачки импульсов с неэквиди-

стантным периодом следования (или неэквидистантные последовательности им-

пульсов) применяются для устранения эффектов слепых зон по скорости и даль-

ности. Однако при обработке таких последовательностей с использованием клас-

сического когерентного доплеровского процессора, реализованного на основе 

стандартного алгоритма БПФ [64], не учитывается вобуляция периода повторения 

импульсов, что приводит к снижению эффективности когерентного накопления 

энергии сигнала [29]. В связи с этим приведем обзор структуры вычислений мно-

гоканальной фильтрации неэквидистантной последовательности импульсов и реа-

лизации ее на процессоре сигналов. В первой главе необходимо последовательно 

решить следующие задачи: 

– в разделе 1.1 анализируются спектральные характеристики сигнала с вобуля-

цией периода повторения импульсов и частотные характеристики классического до-

плеровского процессора; 

– в разделе 1.2 исследуется структура доплеровского процессора, оптимизиро-

ванного по критерию максимального коэффициента улучшения отношения сигнал-

(помеха+шум); 

– в разделе 1.3 проводится анализ функционирования процессоров, реализован-

ных на основе модифицированного алгоритма БПФ; 

– раздел 1.4 содержит анализ критериев, применяемых для оценки эффективно-

сти многоканальной фильтрации с различными типами процессоров; 

– в разделе 1.5 формулируются основные выводы по результатам первой главы. 

В данной главе используются материалы научных работ [29-31], [65, 66], 

опубликованных в соавторстве. Основные полученные в главе результаты опуб-

ликованы в указанных работах. 
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1.1 Классический доплеровский процессор многоканальной фильтрации 

В РЛС обнаружения движущихся объектов используется пачка из N импуль-

сов с регулярной или нерегулярной частотой повторения импульсов (ЧПИ) и с за-

данной несущей частотой. Рассматривается когерентная пачка импульсов, состо-

ящая из когерентной последовательности импульсов, которая позволяет измерять 

доплеровскую частоту сигнала и позволяет повышать отношение сигнал-шум. 

Также имеется возможность эффективной доплеровской фильтрации и разреше-

ния сигналов по частоте. Отраженные сигналы, полученные в течение времени 

одной пачки, обрабатываются в многоканальном фильтре с конечными импульс-

ными характеристиками N-го порядка (N импульсов). 

Основная роль процессора доплеровских сигналов в режиме обнаружения и 

сопровождения заключается в выполнении многоканального когерентного накоп-

ления сигналов, отраженных от объектов, движущихся с неизвестными скоростя-

ми. Кроме того, методы доплеровской фильтрации помогают подавлять пассив-

ные помехи, обеспечивают первичную оценку радиальной скорости объекта и ее 

производных, а в сочетании с частотно-модулированными сигналами позволяют 

проводить предварительную оценку дальности до объекта [20]. В работе [67-69] 

рассмотрено исследование межпериодного когерентного накопления сигнала. Ме-

тоды когерентной интеграции сигналов с неэквидистантным периодом следова-

ния импульсов рассмотрены в работах [70-72]. Многоканальным системам и про-

цессорам доплеровских сигналов посвящены работы [13, 20] и [73-75]. В работе 

[76] представлено проектирование набора режекторных фильтров для доплеров-

ской фильтрации радиолокационных сигналов, отраженных от малоскоростных 

воздушных объектов. Проектирование фильтра с конечной импульсной характе-

ристикой для сигналов с неэквидистантным периодом следования представлено в 

[77], а в работе [78] представлено проектирование МЧФ на основе алгоритма 

БПФ. В [79] рассмотрено построение адаптивной обработки сигналов для повы-

шения эффективности первичной обработки когерентных пачек сигналов с вобу-

ляцией ЧПИ. В работе [80] исследованы алгоритмы, обеспечивающие повышение 



14 

 

эффективности многоканальной фильтрации сигналов с нелинейным изменением 

доплеровской фазы. 

1.1.1 Применение когерентной неэквидистантной последовательности  

импульсов в радиотехнических системах 

В радиотехнических системах с селекцией движущихся целей (СДЦ) в им-

пульсно-доплеровском радаре используется импульсный сигнал для обнаружения 

движущихся объектов на фоне помех. Если импульсный сигнал имеет низкую 

ЧПИ, то, как правило, обеспечивается однозначность измерения дальности, одна-

ко может возникать неоднозначность измерения доплеровских частот. В импуль-

сно-доплеровских радиолокационных системах (РЛС) применяются импульсные 

сигналы со средней или высокой частотой повторения импульсов (ЧПИ). В обоих 

случаях используется частотная селекция принимаемого сигнала для обнаруже-

ния движущихся объектов на фоне УП. РЛС с высокой ЧПИ характеризуются од-

нозначностью в частотной области и отсутствием слепых скоростей, однако име-

ют ограниченные возможности по однозначному измерению дальности. В свою 

очередь, системы со средней ЧПИ сочетают как отмеченные преимущества, так и 

недостатки при измерении дальности и скорости [2, 34]. 

Особое место среди радиолокационных сигналов занимают когерентные по-

следовательности импульсов с неэквидистантным периодом следования. Их ис-

пользование позволяет эффективно решать задачи устранения слепых зон, а также 

неоднозначностей в определении дальности и скорости. Теоретической базой для 

разработки алгоритмов устранения неоднозначности служит китайская теорема об 

остатках, а также метод перебора возможных решений [81, 82]. Выбор числа под-

пачек импульсов с переменным периодом следования и числа импульсов для 

каждой подпачки при оценке однозначной доплеровской частоты смещения рас-

смотрен в работах [83, 84]. Обработка НПИ применительно к системам подавле-

ния помех рассматривалась в ряде работ, например [53, 59]. Исследована автокор-

реляционная и взаимно-корреляционная функции сигнала в виде пачки когерент-

ных импульсов с нерегулярной структурой [85].  
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Импульсы с неэквидистантным периодом следования известны как вид сиг-

налов с временной импульсной модуляцией. Временная импульсная модуляция 

(ВИМ) соответствует девиации импульсов на временной оси по закону модули-

рующего сигнала. Различают два вида ВИМ: 1) фазоимпульсная модуляция 

(ФИМ); 2) частотно-импульсная модуляция (ЧИМ) [86]. Неэквидистантная после-

довательность (вобулированных) импульсов следует через неравные временные 

интервалы 
iT  (различные периоды повторения импульсов), изменяющиеся по 

определенному закону с дискретностью dT, кратной некоторой доле периода по-

вторения импульсов. Такая неэквидистантная последовательность импульсов во 

временной области ( )s t  с периодами повторения импульсов 
1T  и 

2T может рас-

сматриваться как сумма двух эквидистантных последовательностей импульсов 

( )1s t  и ( )2s t , как: 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )( ) ( )

( ) ( )

1 2

2 1

1

0

2 1 1

,

1 1 cos ,

,

N

в в д

i

s t s t s t

s t t iT t iT t

s t s t T

 
−

=

= +

 
= − − − − 
 

= −



 

где ( )1 t iT−  – единичный импульс, 
1 2вT T T= +  – период вобуляции, 

д  – доплеров-

ская частота и   – длительность импульса. Если пренебречь длительностью им-

пульса ввиду ее малости по сравнению с периодом повторения, то спектр неэкви-

дистантной последовательности импульсов с двухпериодной вобуляцией периода 

повторения импульсов (ДВППИ) представлен на рис. 1.1. Спектр сигнала с ДВП-

ПИ на рис. 1.1 согласен [14, 66, 87], что в спектре НПИ есть дополнительный бо-

ковой лепесток, уровень которого зависит от степени вобуляции периода повто-

рения импульсов (СВППИ).  
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Рисунок 1.1 – Спектр неэквидистантной последовательности  

импульсов с ДВППИ 

Более сложную форму имеют спектры неэквидистантных пачечных из N им-

пульсов при наличии амплитудно-импульсной модуляции и числе 2p   различ-

ных периодах повторения импульсов (ППИ). Так, в примере 3p =  (три различ-

ных ППИ) получим период вобуляции 1 2 3 0
3

в
T T T T T= + + =  и различные периоды 

примерно определяются как: 

1 0 2 0 3 0
2 , , 3T T dT T T dT T T dT= − = − = + , 

а при 4p =  (четыре различных ППИ) получим период вобуляции 

1 2 3 4 0
4

в
T T T T T T= + + + =  и различные периоды примерно определяются как: 

1 0 2 0 3 0 4 0
2 , , , 3T T dT T T T T dT T T dT= − = = − = + . 

На рис. 1.2 представлен пример неэквидистантной последовательности им-

пульсов с четырьмя ППИ.  
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вT вT
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Рисунок 1.2 – Неэквидистантная последовательность импульсов 
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Для случая p - различных периодов повторения импульсов входная последо-

вательность может быть представлена как сумма p – эквидистантных подпоследо-

вательностей с общим периодом следования импульсов (период вобуляции 
в
T ): 

( )1 2 3
( ) ( ) ( ) ( ) ... ( )

p
s t s t s t s t s t= + + + + , 

( )
/ 1

1
0

( ) (1( ) 1( )) cos ,
N p

в в д
i

s t t iT t iT t 
−

=

 
= − − − − 
 
  

2 1 1

3 1 1 2

1 1 2 1

( ) ( ),

( ) ( ),

...

( ) ( ... ),
p p

s t s t T

s t s t T T

s t s t T T T
−

= −

= − −

= − − − −

 

где ( )s t  – временное представление исходной неэквидистантной последователь-

ности импульсов с отсчетами  nx ; 1 2 3
( ),  ( ),  ( ),..., ( )

p
s t s t s t s t  – временные пред-

ставления эквидистантных подпоследовательностей с отсчетами 

     1 1
, , ...,

pn pn pn p
x x x

+ + −  соответственно. 

Исходная неэквидистантная последовательность N-отсчетов  nx  разделяет-

ся на p – эквидистантные подпоследовательности импульсов N/p-отсчетов 

     1 1
, , ...,

pn pn pn p
x x x

+ + −  с периодом вобуляции 
вT  и сдвиги между которыми соот-

ветственно равны 1 2, ,..., pT T T  (различные ППИ исходной последовательности  nx ). 

Отклонения эквидистантных подпоследовательностей от их положений в случае, 

когда исходная импульсная последовательность  nx  является эквидистантной, 

характеризуются величинами СВППИ m , 1... 1m p= − , которые определяются 

следующим образом: 

0 0

1

m

m i

i

mT T T
=

 
= − 
 

 , 

где 0

1

p

в i

i

T T p T p
=

= =  – средний период повторения импульсов, 
iT , 1..i p=  – раз-

личные периоды повторения импульсов; 
1=

=
p

в i

i

T T  – период вобуляции; при 
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1 2 .. pT T T= = =  данная последовательность  nx  становится эквидистантной и 

0m = . 

На основании приведенных выше правил формирования различных периодов 

следования импульсов рассмотрим спектры сигналов с вобуляцией периода сле-

дования импульсов при 3p = , 4p =  и 64N = , представленные на рис. 1.3.  

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9
0

0,2

0,4

0,6

0,8

f̂

( )ˆS f

 0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9
0

0,2

0,4

0,6

0,8

f̂

( )ˆS f

 

а) б) 

Рисунок 1.3 – Спектры неэквидистантных последовательностей импульсов при  

а) 3p = , б) 4p =  

Как следует из рис. 1.1 и рис. 1.3, в спектрах наблюдаются один, два и три 

(p–1) дополнительных боковых лепестка в соответствии с количеством различных 

периодов, не учитываемых при классической доплеровской фильтрации. Иссле-

дование отношения сигнал/шум 2/
s n
P   проводилось с использованием доплеров-

ской фильтрации на основе классического алгоритма БПФ. Пусть отношение сиг-

нал/шум 2/
s n
P   на входе доплеровского фильтра составляет 10 дБ. Рассмотрим 

результаты расчета отношения сигнал/шум 2/
s n
P   в зависимости от значения 

0dT T  на выходе доплеровского фильтра для различных параметров p. Результаты 

представлены в табл. 1.1. 

Таблица 1.1 – Результаты вычисления отношения сигнал/шум на выходе МЧФ 

p 2 3 4 

0dT T  0 0,2 0,4 0 0,2 0,4 0 0,2 0,4 

2/
s n
P  , 

дБ 
34,25 33,82 32.41 34,25 32,67 27,31 34,25 31,57 26,30 
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При 0 0dT T = , пачка становится эквидистантной и естественно 2/
s n
P   оста-

ется постоянной при различныхзначениях p. На основании результатов, представ-

ленных в табл. 1.1, можно отметить, что увеличение dT (то есть повышение вобу-

ляции ППИ) приводит к снижению отношения сигнал-шум. Это объясняется 

уменьшением когерентного усиления в области основных лепестков на частотах, 

кратных ( )01 NT  с ростом степени вобуляции периода повторения импульсов. 

Эти потери при вобуляции периода повторения можно устранить с помощью 

предложенной ниже модификации алгоритма БПФ. Следует подчеркнуть, что при 

увеличении количества различных периодов повторения импульсов скорость 

уменьшения этого отношения становится значительно выше. Следовательно, при 

проектировании многоканального фильтра необходимо учитывать вобуляцию пе-

риода повторения импульсов, с целью повышения отношения сигнал-шум. 

1.1.2 Межпериодные корреляционные матрицы сигнала и помехи с учетом во-

буляции периода повторения импульсов 

В настоящее время в радиолокационных системах для моделирования 

радиосигналов широко применяются многомерный случайный процесс с 

гауссовским распределением. Входный случайный процесс, как правило, 

включает полезный сигнал, УП и БГШ. Плотность распределения вероятности 

входного процесса выражается следующим образом [88]: 

( ) ( ) ( )  1 14 det exp / 2
N HW 

− − −= −x R x R x
, 

где x – выборочный N-мерный вектор процесса; R  и 1−
R  – прямая и обратная 

корреляционные матрицы обрабатываемого процесса, а символ H обозначает 

транспонирование и комплексное сопряжение. В случае, если входной процесс 

представляет собой только БГШ, его корреляционная матрица является единич-

ной. 

1−= =R R E . 

Корреляционная матрица входной суммы помехи и шума представляется в 

следующем виде: 
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( ) ( )

( )

/ 1 ,

1 ,

c n c

g r

c c c

 

 

+ = + +

= + −

R R E

R R R
 

где cR  – это нормированная корреляционная матрица помехи, 
g

cR  – нормирован-

ная корреляционная матрица процесса с гауссовской аппроксимацией спектра, 
r

cR  

– нормированная корреляционная матрица процесса с резонансной аппроксима-

цией спектра,   – отношение шум-помеха и  0;1  – относительная доля со-

ставляющей гауссовского и (1- ) резонансного процессов. При этом [88]: 

( )( )2

, exp / 2,8g

m n cr m n F= − −    , 

( ), expr

m n сr m n F= − −  , 

где cF  – относительная ширина спектра помехи, m, n – индексы элементов кор-

реляционной матрицы помехи с размерами N N , которая является действитель-

ной. Общий вид матрицы помехи при 1=  для марковского процесса с бесконеч-

ной связью на нулевой частоте модуляции (в радиолокации соответствует непо-

движным объектам) определяются следующим образом: 

 

( ) ( ) ( )( )

( ) ( ) ( )( )

( ) ( ) ( )( )

( )( ) ( )( ) ( )( )

22 2

22 2

22 2

2 2 2

12

2,8 2,8 2,8

2

2,8 2,8 2,8

32

2,8 2,8 2,8

1 2 3

2,8 2,8 2,8

1

1

1

                        
    

    1

cc c

cc c

cc c

c c c

N FF F

N FF F

N FF F
c

N F N F N F

e e e

e e e

e e e

e e e

 

 

 

  

− − −  − 

− − −  − 

− − −  − 

− −  − −  − − 








= 







R
























 


. (1.1) 

Нормированная корреляционная матрица сигнала sR  также обычно пред-

ставляется в виде марковского процесса с одной связью, элементы которой опре-

деляются следующим образом [88]: 

( )( ), 0exp 2s

m n s sr m n F j T f m n = − −  − − , 
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где sF  – относительная ширина спектра сигнала sf  – доплеровское смещение 

частоты сигнала, 0T  – средний период повторения импульсов. 

Нормализованная комплексная корреляционная матрица сигнала с размерами 

N N  представляется в виде: 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

00

00

0 0

1 2 12

2 2 22

1 2 1 2 2 2

1

1

1

s ss s

s ss s

s s s s

N F j N T fF j T f

N F j N T fF j T f

s

N F j N T f N F j N T f

e e

e e

e e

  

  

   

− −  + −−  +

− −  + −−  −

− −  − − − −  − −

 
 
 

=  
 
 
 

R









. (1.2) 

Из выражений (1.1) и (1.2) видно, что нормированная корреляционная мат-

рица помехи является симметричной, а сигнала - эрмитовой. Следовательно, кор-

реляционные матрицы сигнала и помехи с переменным ППИ сохраняют свою 

структуру. Предположим, что входной процесс имеют p – различных ППИ, тогда 

будет p – 1 величин, характеризующих СВППИ 1 , 2 , 3 , …, 1p − . В связи с этим 

элементы межпериодных корреляционных матриц помехи и сигнала с учетом 

СВППИ представляются соответственно выражениями [89]: 

 ( ) ( )( )( )
2

, , exp / 2,8 ,c

m n x y cr m v n v F 
 

= − − − −  
 

 (1.3) 

 
( ) ( )(
( ) ( ) )

, ,

0

exp

2 ,

s

m n x y s

s x y

r m v n v F

j T f m v n v

 



= − − − −  −

− − − −
 (1.4) 

где индексы x, y – определяются остатками при делении m и n на p: modx m p= , 

mody n p= , p – количество различных периодов и 0 0 = . Примеры нормирован-

ных корреляционных матриц помехи и сигнала при 0,1cF = , 0,01sF = , 2p = , 

16N =  в двух случаях 0 =  и 0,2 =  представляются как: 
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. 

За счет вобуляции периода повторения импульсов форма спектра мощности 

помехи также будет изменяться (в зависимости от степени вобуляции периода по-

вторения импульсов), что необходимо учитывать при проектировании доплеров-

ских фильтров для обеспечения максимизации подавления помехи. На рис. 1.4. 

представлены спектры мощности помех при двухпериодной вобуляцией периода 

повторения импульсов с различными значениями СВППИ. 
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Рисунок 1.4 – Спектры мощности помехи при ДВППИ 

Из рис. 1.4 видно, что в спектре помехи также появляются дополнительные 

боковые лепестки, уровни которых увеличиваются с ростом значения СВППИ. 

Это может снижать эффективность подавления помехи в некоторых каналах мно-

гоканального фильтра и будет рассмотрено в главе II. 

1.1.3 Структура доплеровского процессора многоканальной фильтрации 

Доплеровский фильтр (ДФ)является многоканальным фильтром, выполняю-

щим когерентное накопление сигналов с априорно неизвестной доплеровской ча-

стотой в отдельных, неперекрывающихся поддиапазонах доплеровских частот. 

При этом обеспечивается также подавление УП, присутствующие на других ча-

стотах. Количество поддиапазонов выбирается соответствующим числу импуль-

сов в пачке сигнала. Этот метод увеличивает степень когерентного накопления 

сигналов объекта в каждом ДФ и обеспечивает более эффективное подавление 

пассивных помех в более широком диапазоне доплеровских частот по сравнению 

использованием режекторным фильтром [34]. Квадрат амплитуды на выходе каж-

дого доплеровского фильтра поступает на пороговое устройство. На рис. 1.5 

представлен блок-диаграмма многоканального фильтра на основе дискретного 

преобразования (ДПФ). 
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Рисунок 1.5 – Структура многоканального фильтра на основе ДПФ 
 

При использовании большого количества импульсов N эффективно приме-

нить алгоритм БПФ для реализации многоканального фильтра. Сигнал предвари-

тельно умножается на весовые коэффициенты перед обработкой в соответствии с 

центральной частотой каждого доплеровского поддиапазона. Реализация на аппа-

ратуре много упрощена за счет уменьшения количество вычислительных опера-

ций. При этом структурная схема многоканального фильтра на основе классиче-

ского алгоритма БПФ описана на рис. 1.6 и на рис. 1.7 представлены амплитудно-

частотные характеристики (АЧХ) доплеровских фильтров многоканального фильтра. 
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Рисунок 1.6 – Структурная схема многоканального фильтра  
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Рисунок 1.7 – АЧХ доплеровских фильтров многоканального фильтра 

При количестве импульсов N многоканальный фильтр можно рассматривать 

как гребенку из N доплеровских фильтров, каждый из которых настроен на свою 

центральную частоту. Частотные настройки фильтров определяются по формуле: 

0

k

k
f

NT
= , 

где 0T  – средний период повторения импульсов, k – номер канала доплеровского 

фильтра. 

Структура многоканального фильтра содержит оперативное запоминающее 

устройство (ОЗУ) для хранения выборок входного сигнала, блок умножителей для 

выполнения временного взвешивания по каждому частотному каналу, а также 

процессор БПФ, осуществляющий преобразование сигнала в частотную область. 

Результаты вычислений представляют собой выходные мощности сигналов в от-

дельных доплеровских каналах. 

1.2 Оптимальный многоканальный алгоритм обнаружения 

Отраженные сигналы рассматриваются как совокупность различных отра-

женных сигналов от различных блестящих точек. В то же время отраженные сиг-

налы от источника помехи представляют собой сумму отраженных сигналов от 

различных элементов источника помехи. Поскольку перемещение отражений 

происходят медленно, отраженные сигналы от источника помехи являются корре-
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лированными сигналами [78]. При оптимизации обнаружения пачки когерентных 

импульсов на фоне УП можно рассматривать в ряде работ [15, 90]. 

Согласно работе [15] для сигнала с полностью известными параметрами до-

статочная статистика определяется следующим образом: 

( )( ) -1ln H = =x x R s ,  

где x  – вектор-столбец комплексной входной смеси фильтра, s  – ожидаемый 

комплексный вектор-столбец сигнала, 1−
R  – N-мерная обрабатываемая матрица. 

На рис. 1.8 представлена структура оптимальной обработки [11]. 

К
в
ад

р
ат

у
р

н
ы

е 

ф
аз

о
в
ы

е 
д

ет
ек

то
р
ы

АЦП

Tп Tп Tп

xH

R-1 Порогое 

устройство

s

...

...

1
  
  
 N

N     N

N
  
 1

 

Рисунок 1.8 – Структура оптимального приемника 

Входной сигнал проходит через квадратурные фазовые детекторы, после чего 

преобразуется из аналогового в цифровой вид в блоке аналого-цифрового преоб-

разователя (АЦП). Затем данные сохраняются в памяти для последующей обра-

ботки. Фильтр использует два квадратурных канала, что позволяет устранить вли-

яние начальной фазы сигнала. Размер обрабатываемых процессов указывается на 

стрелках. 

Для упрощения вычислений обработка сводится к фильтрации сигнала с по-

мощью узкополосного фильтра путем разложения ядра достаточной статистики  в 

произведение векторов 1 H− =R ww , где  iw=w  – комплексный вектор-столбец 

импульсной характеристики линейного фильтра, ij

i iw g e
−

=   – i-й элемент векто-
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ра импульсной характеристики w , i  – угол поворота вектора обработки по ожи-

даемой фазы сигнала для i-го периода повторения. 

При подавлении помехи выигрыш определяется на основе отношения сиг-

нал-(помеха+шум) на выходе и входе фильтра или коэффициента улучшения, ко-

торый выражается следующей формулой: 

( )
( )

( )
( )

( )
( )

2 2
2 2

2 2 2 2

1H
s сn sвых вхs s

H

cn cn cs cnвых вх вх вых

   


   

+   
= =  =   
   

w R w

w R + E w
, 

где 
2

s  и 
2

cn  соответствуют мощностям сигнала и смеси помехи и шума соответ-

ственно. 

Для максимизации коэффициента улучшения фильтра в задаче обнаружения 

необходимо выбрать вектор обработки w  из условия: 

( ) max = →
w

w . 

При решении характеристического уравнения ( )det{ }s c R - R + E  и систе-

мы линейных уравнений ( )
1

{ }c s opt opt 
−

+ =R E R w w  для собственного вектора 

optw , соответствующего максимальному собственному значению матрицы 

( )
1

c s
−

+R E R  можно определить максимальное значение   [15]. При обработке 

НПИ собственный вектор оптимизации optw  определяется с учетом вобуляции в 

нормированных корреляционных матрицах, элементы которых соответствуют 

(1.3) и (1.4). Однако такой подход не является более простым по сравнению с ис-

пользованием матричного фильтра, поскольку требует решения как характери-

стического уравнения, так и системы линейных уравнений. Кроме того, если зна-

чение отношения шум-помеха   не задано априорно, необходимо также оцени-

вать отношение шум-помех на входе фильтра.  

Оптимизация в каждом частотном канале по отдельности делает невозмож-

ное применение алгоритма БПФ. В то же время, для обеспечения высокой вычис-

лительной эффективности в многоканальном обнаружителе рассмотрим синтез 

многоканального фильтра на основе модифицированного алгоритма БПФ с ис-
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пользованием взвешенных окон. Это позволяет повысить эффективность фильтра 

по критериям максимума усредненного по доплеровским каналам среднего коэффи-

циента улучшения отношения сигнал-(помехи+шума) и максимума усредненной по 

доплеровским каналам средней вероятности правильного обнаружения. 

1.3 Процессоры многоканальной фильтрации на основе модифицированного 

алгоритма БПФ 

Классический доплеровский процессор на основе БПФ обеспечивает быстрое 

и относительно простое вычисление при обработке когерентного пакета импуль-

сов. Однако при использовании неэквидистантной последовательности импульсов 

такой процессор уже не может обеспечивать оптимальное решение. Это связано с 

тем, что классический процессор не учитывает изменение периода следования 

импульсов, что приводит к снижению когерентного накопления и потере энерге-

тической эффективности. Оптимальный фильтр, напротив, учитывает как струк-

туру входного сигнала, так и статистические характеристики помех, что позволяет 

сформировать импульсную характеристику фильтра, обеспечивающую максимум 

по энергетическому критерию. Однако такая фильтрация требует значительных 

вычислительных затрат и не позволяет использовать алгоритм БПФ, что приводит 

к резкому увеличению объема вычислений. Поэтому в этом разделе рассмотрим 

синтез доплеровского процессора на основе модифицированного алгоритма БПФ 

с учетом вобуляции периода повторения импульсов. Алгоритм доплеровской 

фильтрации, учитывающий параметры вобуляции периода повторения импульсов 

зондирующего сигнала, анализировался в [12, 14, 29, 63, 91]. 

1.3.1 Структура модифицированного алгоритма БПФ при двухпериодной  

вобуляции периода повторения импульсов 

Если последовательность  nx является эквидистантной импульсы следуют с 

периодом 
0
T , то спектральные отсчеты 

k
X  ее N-точечного дискретного преобразо-

вания Фурье (ДПФ) можно представить как: 
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1 1
2 2

2 (2 1)

2 2 1

0 0

,

N N

nk n k

k n N n N

n n

X x W x W

− −

+

+

= =

= +   (1.5) 

2
exp .N

j
W

N

 
= − 

 
 

Исходная последовательность длины N может быть разделена на две подпо-

следовательности: четную и нечетную меньшей длины N/2. Такой алгоритм изве-

стен к алгоритму с прореживанием по времени. Когда входная последователь-

ность  nx  является неэквидистантной, в отличие от эквидистантного случая, не-

четные отсчеты  2 1n
x

+  смещаются во времени влево на интервал 
0 1

T T T = − . Где 

( )0 1 2 2T T T= +  – средний период повторения импульсов, 
1T , 2T , – различные пе-

риоды повторения импульсов исходной последовательности  nx . Это временное 

смещение приводит к фазовому сдвигу, зависящему от параметра вобуляции пе-

риода повторения импульсов. Для компенсации данного эффекта алгоритм (1.5) 

подлежит модификации путем введения корректирующего фазового сдвига. В ре-

зультате, модифицированное N-точечное ДПФ последовательности  nx  вычис-

ляется путем умножения на дополнительный множитель на последнем этапе вы-

числений. При этом модифицированный алгоритм ДПФ представлен следующим 

выражением: 

 

2/2 1 /2 1
2 (2 1)

2 2 1

0 0

e , 0,1,..., 1,
j kN N

nk n kN
k n N n N

n n

X x W x W k N
 − −

+

+

= =

= + = −    

где 0v T T=  .  

На заключительном этапе модифицированного алгоритма БПФ коэффициент 

вращения модифицируется дополнительным умножением: 

( )

( )

2 2 1

,

22 1
2

, ,

,  0,1,..., / 2 1,

,  0,1,..., / 2 1.

k k
j j

k kN N
N N

N
k

N
jk

k jN
N N

W e W e k N

W e W e k N

  



 


 

− −

+

− −+


= = = −




= = −  = −
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Алгоритм Кули-Тьюки эффективно обеспечивает вычисление БПФ для коли-

чества отсчетов равном степени 2. Базовая операция radix-2 «бабочка» является 

ядром алгоритма БПФ и сводится к вычислению суммы двух комплексных чисел 

и их разности с последующим умножением на коэффициент вращения (рис. 1.9). 
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Рисунок 1.9 – Графики диаграмм « бабочка», (а) для вычисления операции 

radix-2, (б) для вычисления модифицированной операции radix-2 

При этом граф вычисления модифицированного алгоритма БПФ и структура 

многоканальной фильтрации представлены на рис. 1.10 и рис. 1.11 соответственно. 
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Рисунок 1.10 – Граф вычисления модифицированного алгоритма БПФ  

при 2p =  и 8N =  
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Рисунок 1.11 – Структура модифицированного алгоритма БПФ  

при двухпериодной вобуляции 2=p   

Предположим, что многоканальный фильтр содержит 32 канала для обработ-

ки сигнала при степени вобуляции периода повторения импульсов 0,2 = . В этом 

случае рассмотрим АЧХ доплеровского фильтра при применении классического 

алгоритма БПФ и модифицированного алгоритма БПФ с прямоугольным окном в 

15-м канале 15k = , которые представлены на рис. 1.12 и рис. 1.13. 
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Рисунок 1.12 – АЧХ 15-го доплеровского фильтра на основе классического  

алгоритма БПФ при 15k =  
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Рисунок 1.13 – АЧХ 15-го доплеровского фильтра на основе модифицированно-

го алгоритма БПФ при 15k =  

Из рис. 1.12 и 1.13 можно отметить, что при использовании модифицирован-

ного алгоритма БПФ возникает дополнительный боковой лепесток по сравнению 

с классическим алгоритмом БПФ. Следует отметить, что АЧХ доплеровского 

фильтра на основе модифицированного алгоритма БПФ содержит дополнитель-

ный боковой лепесток, аналогичный спектру неэквидистантной последовательно-

сти импульсов, представленной на рис. 1.1. Это приводит к увеличению когерент-

ного накопления при фильтрации. 

На рис. 1.14 представлена зависимость уровня дополнительного бокового ле-

пестка (УДБЛ) от степени вобуляции периода повторения импульсов в различных 

каналах многоканальной фильтрации.  
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Рисунок 1.14 – Зависимость УДБЛ в различных частотных каналах от степени 

вобуляции периода повторения импульсов 
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Из рис. 1.14 видно, что с увеличением степени вобуляции периода повторе-

ния импульсов УДБЛ возрастает, что математически связано с дополнительным 

умножением на множитель – 
2

exp
j k

N

  
 
 

. Кроме того, с увеличением номера 

канала значение УДБЛ возрастает. Увеличение УДБЛ оказывает влияние на эф-

фективность подавления УП, что рассматривается в разделе, посвященном оценке 

эффективности многоканальной фильтрации. 

1.3.2 Структура модифицированного алгоритма БПФ при трехпериодной во-

буляции периода повторения импульсов 

Рассуждая аналогичным образом, можно получить алгоритм и структуру до-

плеровского процессора БПФ для вобулированных сигналов с любым числом раз-

личных периодов повторения. Для анализа структуры модифицированного алго-

ритма БПФ (когда 3=p ) при обработке последовательности импульсов с трехпе-

риодной вобуляции периода повторения импульсов (ТВППИ) рассмотрим после-

довательность импульсов сигнала с неэквидистантным периодом следования { }nx , 

длина которой представляет собой кратное трем число импульсов. Предположим, 

что общее количество импульсов последовательности  nx  – 3 2=  aN . В этом 

случае НПИ { }nx  можно представить как сумму трех эквидистантных подпосле-

довательностей  3nx ,  3 1nx +  и  3 2nx + . Модифицированный алгоритм БПФ для 

сигналов с ТВППИ реализуется путем вычисления классического БПФ для каж-

дой эквидистантной подпоследовательностей импульсов  3nx ,  3 1nx +  и  3 2nx + . 

Полученные результаты, обозначенные как kA , kB  и kC , затем используются на 

заключительном этапе вычисления с учетом соответствующих коэффициентов, 

учитывающих вобуляцию периода повторения импульсов.  

Классическое ДПФ последовательности  nx  определяется как: 

1 1 1
3 3 3

3 3 2 3

3 3 1 3 2

0 0 0

N N N

nk k nk k nk

k n N N n N N n N

n n n

X x W W x W W x W

− − −

+ +

= = =

= + +   . 
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Модифицированный алгоритм ДПФ при ТВППИ для последовательности 

 nx  определяется компенсированием фазового смещения каждой подпоследова-

тельности, путем соответствующих фазовых сдвигов. В связи с этом получим вы-

ражение для вычисления значения отсчета на выходе k-го частотного канала 

МЧФ: 
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где ( )0 1 2 3 3T T T T= + +  – средний период повторения импульсов, 
1T , 2T , 3T  – раз-

личные периоды повторения импульсов,   и   характеризуют степень вобуляции 

периода повторения импульсного сигнала. Далее используются   и   для обо-

значения СВППИ при ТВППИ, чтобы отличать их от  -СВППИ при ДВППИ. 
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При 0 = =  данная последовательность  nx  становится эквидистантной. Тогда 

выражение (1.6) преобразуется в классический алгоритм ДПФ. 

На основе приведенных формул можно построить структуру модифицирован-

ного алгоритма БПФ обработки сигнала с ТВППИ, представленную на рис. 1.15. 
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Рисунок 1.15 – Структура модифицированного алгоритма БПФ  

для ТВППИ 

Данная структура имеет большую сложность по сравнению со структурой 

для ДВППИ, поскольку результаты синтезируются на основе вычислений класси-

ческого БПФ трех эквидистантных подпоследовательностей. Соответствующий 

вычислительный граф данной структуры представлен на рис. 1.16. 
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Рисунок 1.16 – Пример направленного графа при 12N =  для модифицированно-

го алгоритма БПФ при трех различных периодах повторения импульсов  

Предположим, что многоканальный фильтр содержит 24 канала для обработ-

ки сигнала с ТВППИ. В этом случае АЧХ 11-го доплеровского фильтра, основан-

ного на модифицированном алгоритме БПФ со степенями 0,25 =  и 0,2 = , 

представлена на рис. 1.17. 
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Рисунок 1.17 – АЧХ 11-го доплеровского фильтра на основе  

модифицированного алгоритма БПФ 

Из рис. 1.17 видно, что в АЧХ появляются два дополнительных боковых ле-

пестка, что на один больше по сравнению с доплеровским фильтром, обрабаты-

вающим сигнал с ДВППИ. АЧХ доплеровского фильтра тоже аналогична спектру 

сигнала с тремя различными периодами повторения импульсов (на рис. 1.3), что 
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способствует увеличению когерентного накопления сигналов при фильтрации, 

однако оказывает негативное влияние на процесс подавления помех. 

Чем больше количество различных периодов повторения, тем больше коли-

чество дополнительных боковых лепестков. Это приводит к уменьшению эффек-

тивности подавления помех, при этом также возрастает сложность структуры ал-

горитма. В связи с этим ограничимся исследованием сигнала с тремя различными 

периодами повторения импульсов. 

1.3.3 Метод комбинирования классического и модифицированного алгоритмов 

БПФ 

Для устранения недостатков модифицированного алгоритма БПФ при обра-

ботке НПИ, рассмотрим метод комбинирования модифицированного БПФ и клас-

сического БПФ. Сущность метода комбинирования алгоритмов БПФ поясняется с 

помощью диаграммы коэффициентов улучшения в каналах МЧФ для сигнала с 

ДВППИ. На рис. 1.18 представлено примерное значение коэффициента улучше-

ния отношения сигнал-(шум + помеха) для различных каналов в многоканальном 

фильтре с 32 каналами.  
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Рисунок 1.18 – Коэффициенты улучшения в каналах МЧФ для сигнала с ДВППИ 

При этом зачерненные столбцы соответствуют использованию модифициро-

ванного алгоритма БПФ, а белые – классическому алгоритму БПФ. Из рис. 1.18 
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видно, что модифицированный алгоритм БПФ не обеспечивает преимущества пе-

ред классическим алгоритмом БПФ во всех каналах из-за наличия дополнитель-

ных боковых лепестков в АЧХ многоканального фильтра, перекрывающихся с 

УП. Поэтому вычисление по модифицированному алгоритму БПФ применяется 

только в тех каналах, в которых дополнительный боковой лепесток (ДБЛ) не ока-

зывает значительного влияния. На практике область применения модифициро-

ванного алгоритма БПФ определяется относительной шириной спектра УП и от-

ношением мощности БГШ к УП. Более подробно эффективность и характеристи-

ки комбинированного алгоритма будут рассмотрены в главе II. 

1.4 Критерии оценки эффективности многоканальной фильтрации 

Поскольку доплеровская фаза сигнала заранее неизвестна и зависит от скоро-

сти движущегося объекта, усредним величину коэффициента улучшения сигнал 

(помеха+шум) i  в каждом доплеровском канале по всем возможным значениям 

доплеровского фазового сдвига s  в пределах соответствующего доплеровского 

частотного диапазона канала i . В результате усреднения на основе расчета ко-

эффициента улучшения отношения сигнал-(помеха+шум), представленного в раз-

деле 1.2 получаем следующую формулу: 
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w R w
w

w R + λE w
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где i  – центральная частотная i-го доплеровского канала, ( )i sW   – плотность 

вероятности распределения величины s  внутри i-го канала. 

Предположим, что вероятность появления сигнала одинакова во всех допле-

ровских каналах, а плотность распределения вероятности доплеровской фазы 

внутри канала ( )i sW   является равномерной. В этом случае целевая функция – 

средний коэффициент улучшения отношения сигнал (помеха+шум) с усреднени-

ем по всем доплеровским каналам определяется следующим образом: 
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При использовании критерия Неймана–Пирсона выбор вектора обработки w 

влияет на вероятность правильного обнаружения сигнала D при фиксированной 

вероятности ложной тревоги F. Когда вероятность появления сигнала в доплеров-

ских каналах iP  известна заранее или задана априорно, средняя вероятность пра-

вильного обнаружения сигнала D  по всем доплеровским каналам может быть 

представлена в следующем виде [92]: 

1

N

i i

i

D PD
=

= , 

где iD  – вероятность правильного обнаружения в i-ом канале и N – количество 

каналов. 

Вероятность правильного обнаружения сигнала в каждом доплеровском ка-

нале определяется следующим образом: 

( )
1

1 iQ

i i iD D F
 +

= = , 

где Q – пороговый сигнал, являющийся постоянной величиной, одинаковой для 

всех доплеровских каналов, а 
i  – коэффициент улучшения отношения сигнал-

(помеха+шум). 

При этом в результате усреднения вероятности правильного обнаружения 

сигнала в i-м доплеровском канале получаем: 
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Предположим, что вероятность появления сигнала одинакова во всех допле-

ровских каналах, а плотность распределения вероятности доплеровской фазы 

внутри канала ( )i sW   является равномерной. В этом случае целевая функция – 
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средняя вероятность правильного обнаружения сигнал с усреднением по всем до-

плеровским каналам определяется следующим образом: 
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Таким образом, критерии оценки эффективности многоканальной фильтра-

ции вытекают из целевых функций (1.7) и (1.8) в соответствии с критериями мак-

симума среднего коэффициента улучшения сигнал-(помеха+шум) с усреднением 

по всем доплеровским частотным каналам, а также максимума средней вероятно-

сти правильного обнаружения сигнала с усреднением по всем доплеровским ча-

стотным каналам. 

1.5 Выводы по первой главе 

В первой главе обоснован выбор моделей корреляционных матриц помехи, 

сигнала и критериев для оценки эффективности многоканального фильтра, а так-

же рассмотрена структура многоканального фильтра, реализуемого с применени-

ем четырех типов процессоров: классического алгоритма БПФ, оптимального ал-

горитма, модифицированного БПФ и комбинированного алгоритма. Установлено, 

что использование модифицированного алгоритма БПФ приводит к возникнове-

нию ДБЛ в амплитудно-частотной характеристике фильтра. Наличие ДБЛ в АЧХ 

обусловлено теми же эффектами, что и появление ДБЛ в спектре сигнала при не-

эквидистантном периоде следования импульсов. Число ДБЛ увеличивается с ро-

стом количества различных частот повторения, а их уровень может достигать  

до -2 дБ в зависимости от номера канала и степени вобуляции. Такой эффект обу-

словлен необходимостью выполнения дополнительных операций умножения, 

направленных на компенсацию фазового смещения, возникающего в результате 

вобуляции периода повторения импульсов.  
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ГЛАВА 2 ОЦЕНКА ЭФФЕКТИВНОСТИ МНОГОКАНАЛЬНОЙ  

ФИЛЬТРАЦИИ СИГНАЛА С НЕЭКВИДИСТАНТНЫМ  

ПЕРИОДОМ СЛЕДОВАНИЯ ИМПУЛЬСОВ 

В первой главе была рассмотрена структура многоканального фильтра с раз-

личными процессорами на основе БПФ, модифицированного БПФ и оптимально-

го алгоритма. В связи с этим, в данной главе проводится анализ преимуществ ука-

занных алгоритмов в условиях наличия смеси УП и БГШ. Для этого требуется 

оценить эффективность многоканального фильтра при использовании различных 

доплеровских процессоров в соответствии с определенными критериями. 

Используем представленные в предыдущей главе критерии оценки эффек-

тивности многоканального фильтра: 

– критерий максимума среднего коэффициента улучшения с усреднением по 

всем частотным каналам; 

– критерий максимума средней вероятности правильного обнаружения сиг-

нала с усреднением по всем частотным каналам. 

Кроме того, выходные данные многоканального фильтра могут быть исполь-

зованы для оценки фазового сдвига отраженного сигнала, вызванного эффектом 

Доплера. С применением различных методов оценки частоты в сочетании с мо-

дифицированным алгоритмом БПФ проводится сравнительный анализ ошибок 

оценки частоты сигнала при переменном периоде повторения импульсов. 

В связи с вышеизложенным, во второй главе необходимо последовательно 

решить следующие задачи: 

–провести оценку эффективности многоканального фильтра на фоне белого 

шума и узкополосной помехи(раздел 2.1); 

–решить задачу оценки смещения частоты при обработке сигнала с перемен-

ным периодом следования (раздел 2.2). 

В данной главе используются материалы авторских научных работ [29-32, 89, 

93, 94], опубликованных лично [32] и в соавторстве с научным руководителем. 
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2.1 Оценка эффективности многоканального фильтра в различных условиях 

сигнально-помеховой обстановки 

Оценка эффективности многоканального фильтра является одним из важ-

нейших этапов перед реализацией проекта на реальной аппаратуре. Она обеспе-

чивает оптимизацию выбора подходящих алгоритмов для конкретной области 

применения. Поскольку АЧХ фильтра, основанного на модифицированном алго-

ритме БПФ, содержит дополнительные боковые лепестки, важно оценить эффек-

тивность алгоритмов не только на фоне белого шума, но и на фоне узкополосной 

помехи, смешанной с белым шумом. 

2.1.1 Оценка эффективности многоканального фильтра при обработке сигнала 

с переменным периодом следования на фоне белого гауссовского шума. 

При оценке эффективности многоканального фильтра используются крите-

рии (1.7) и (1.8). Для исследования эффективности многоканального фильтра при 

обработке сигналов с ДВППИ и ТВППИ используются нормированные корреля-

ционные матрицы сигналов с элементами, соответствующими выражению (1.4) 

при 2p =  и 3p = . При этом используются следующие параметры многоканаль-

ного фильтра (МФ) и сигнала: 16N = , 
810F −= , 10 дБQ =  и 0,01sF = . Для упро-

щенного исследования предположим, что значения величин СВППИ  =  при 

обработке сигнала с ТВППИ. 

На рис. 2.1 приведены зависимости среднего коэффициента улучшения и 

средней вероятности правильного обнаружения сигнала от параметров СВППИ 

при обработке сигналов с ДВППИ и ТВППИ, где пунктирная линия соответствует 

модифицированному алгоритму, а сплошная линия –классическому алгоритму.  

По результатам исследования, представленным на рис. 2.1 следует, что при 

применении классического алгоритма с увеличением степени вобуляции вероят-

ность правильного обнаружения и коэффициент улучшения отношения сигнал-

шум уменьшаются в каждом канале. Это связано с потерей части энергии сигнала 
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Рисунок 2.1 – Зависимости среднего коэффициента улучшения отношения  

сигнал-шум (а, б) и средней вероятности правильного обнаружения сигнала (в, г) 

от величин СВППИ 

при вобуляции периода повторения импульсов. При применении модифициро-

ванного алгоритма вероятность правильного обнаружения и коэффициент улуч-

шения зависят от степени вобуляции и соответствуют эквидистантной последова-

тельности. Из этого можно сделать вывод, что при отсутствии УП применение 

модифицированного алгоритма для обработки сигнала с переменным периодом 

следования обеспечивает выигрыш в средней вероятности правильного обнару-

жения сигнала и среднем коэффициенте улучшения отношения сигнал-шум. 

На рис. 2.2 представлены зависимости средней вероятности правильного об-

наружения сигнала от отношения сигнал-шум, где пунктирная линия соответству-

ет модифицированному алгоритму, а сплошная линия –классическому алгоритму 
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Рисунок 2.2 – Зависимости средней вероятности правильного обнаружения  

сигнала от входного отношения сигнал-шум (а, б) при ДВППИ,  

(в, г) при ТВППИ 

Из результатов исследования, представленных на рис. 2.2 видно, что приме-

нение модифицированного алгоритма дает выигрыш в пороговом отношении сиг-

нал-шум в пределах от 0 до 10 дБ при обработке сигнала с ДВППИ ( 0,2 = ) и в 

пределах от 0 до 15 дБ при обработке сигнала с ДВППИ ( 0,33 = ). А также при 

обработке сигнала с ТВППИ применение модифицированного алгоритма также 

дает выигрыш в пороговом отношении сигнал-шум: в пределах от 0 до 10 дБ при 

0,2 = =  и от 0 до 15 дБ при 0,33 = = . При этом можно сделать вывод, что 

чем больше значения СВППИ, тем выше предел выигрыша в пороговом отноше-

нии сигнал-шум при применении модифицированного алгоритма. 
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На рис. 2.3 представлены зависимости среднего коэффициента улучшения 

отношения сигнал-шум и средней вероятности правильного обнаружения сигнала 

от количества каналов МФ при обработке сигналов с ДВППИ и ТВППИ. На ри-

сунках используется пунктирная линия для обозначения эффективности модифи-

цированного алгоритма БПФ, а сплошная линия – для классического алгоритма 

БПФ. 
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Рисунок 2.3 – Зависимости среднего коэффициента улучшения отношения  

сигнал-шум (а, б) и средней вероятности правильного обнаружения  

сигнала (в, г) от количества каналов фильтра 

Исследование проведено при значениях СВППИ 0,2 =  для обработки сиг-

нала с ДВППИ и 0,2 = =  для обработки сигнала с ТВППИ. Остальные пара-

метры оставались неизменными, как указано выше. По результатам исследования, 
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представленным на рис. 2.3 видно, что с увеличением количества каналов МФ ве-

роятность правильного обнаружения сигнала и коэффициент улучшения отноше-

ния сигнал-шум увеличиваются в каждом канале в обоих случаях при обработке 

сигналов с ДВППИ и с ТВППИ. Отметим, что с ростом количества каналов выиг-

рыш в среднем коэффициенте улучшения увеличивается непрерывно при приме-

нении модифицированного алгоритма БПФ, в то же время вероятность правиль-

ного обнаружения сигнала ограничивается значениями, которые близкие к едини-

це. Кроме того, с увеличением количества каналов выигрыш от применения мо-

дифицированного алгоритма БПФ уменьшается и стремится к нулю. 

2.1.2 Оценка эффективности многоканального фильтра при обработке  

сигнала с переменным периодом следования на фоне узкополосной помехи 

При наличии УП используются критерии (1.7) и (1.8) для оценки эффектив-

ности многоканальной фильтрации с применением различных алгоритмов ДПС. В 

процессе исследования использовано окно Дольфа-Чебышева, выражение для ко-

торого во временной области при четных N имеет вид [88]: 

 ( )
1

2

1

1

2 1 2 1
10 2 ch arch 10 cos cos ,

1 2

N

i N

j

j j N
g T i

N N N N

   
−

−

=

 
  +       = + −        −       

  

  

где   - параметр, определяющий ширину главного и его амплитуду по отноше-

нию к уровню боковых лепестков, 1NT −  - полином Чебышева, ch(x) - гиперболиче-

ский косинус, arch(x) - обратный гиперболический косинус. 

При этом элементы вектора весовой обработки с последующим БПФ w опре-

деляются как: 

( )expi i iw g j= − , 

где i  – фазовая настройка i-го канала многоканального фильтра, определяемая на 

основе используемого алгоритма ДПС. 

В качестве нормированных корреляционных матриц помехи и сигнала ис-

пользуются соответственные модели с элементами, представляющими выражени-
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ями (1.3) и (1.4) соответственно. При этом используются следующие параметры 

810F −= , 
210Q −= , 510 −= , 0,01sF = , 0,1cF = , 32N = , 3,2 = . 

На рис. 2.4 приведены зависимости среднего коэффициента улучшения от-

ношения сигнал-(помеха+шум) (показатель по энергии) и средней вероятности 

правильного обнаружения сигнала (показатель по вероятности) от параметра 

СВППИ на фоне УП и БГШ с применением классического и модифицированного 

алгоритмов. 
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Рисунок 2.4 – Зависимости среднего коэффициента улучшения отношения 

сигнал-(помеха+шум) (а, б) и средней вероятности правильного обнаружения 

сигнала (в, г) от параметра СВППИ при ДВППИ и ТВППИ 

Из приведенных зависимостей на рис. 2.4 следует, что при наличии УП и 

БГШ с увеличением СВППИ значения   и D  уменьшаются как при обработке 
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сигнала с ДВППИ, так и при обработке сигнала с ТВППИ. Отметим, что при при-

менении модифицированного алгоритма БПФ показатели по вероятности и энер-

гии снижаются быстрее, чем при применении классического алгоритма БПФ. Это 

связано с увеличением при этом доли мощности УП попадающей в несколько ка-

налов, настроенных на сигнал. Такой недостаток возникает вследствие наличия 

дополнительных боковых лепестков в АЧХ доплеровского фильтра, а также в 

спектре помехи. 

На рис. 2.5 показаны спектры УП и АЧХ многоканального фильтра (с приме-

нением модифицированного алгоритма) при двухпериодной и трехпериодной во-

буляции соответственно, где пунктирная линия и сплошная линия соответствуют 

спектру УП и АЧХ МФ. 

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9
0

0,2

0,4

0,6

0,8

f̂

( )ˆS f

 
а 

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9
0

0,2

0,4

0,6

0,8

( )ˆS f

f̂
 

б 

Рисунок 2.5 – Спектры УП и АЧХ доплеровского фильтра при использовании  

(а) ДВППИ  и (б) ТВППИ 

Мощность УП увеличивается в тех каналах, где дополнительный боковой ле-

песток АЧХ доплеровского фильтра (при применении модифицированного алго-
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ритма БПФ) полностью или частично перекрывается с главным лепестком спек-

тра помехи. Это приводит к снижению эффективности подавления помехи. Кроме 

того, в спектре помехи также наблюдаются ДБЛ, поэтому даже при применении 

классического алгоритма БПФ показатели   и D  также ухудшаются. При обра-

ботке сигнала с ТВППИ ухудшение показателей по вероятности и энергии выра-

жено сильнее, чем при использовании ДВППИ. Это связано с тем, что при увели-

чении количества различных ЧПИ возрастает число ДБЛ, что в свою очередь, 

приводит к увеличению числа каналов, в которых эффективность подавления по-

мехи существенно снижается. 
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Рисунок 2.6 – Зависимости среднего коэффициента улучшения отношения  

сигнал-(помеха+ шум) (а, б) и средней вероятности правильного обнаружения 

сигнала от количества каналов МФ (в, г) 
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На рис. 2.6 представлены зависимости среднего коэффициента улучшения 

отношения сигнал-(помеха+ шум) и средней вероятности правильного обнаруже-

ния сигнала от количества каналов МФ. При обработке сигнала с ДВППИ исполь-

зуется значение СВППИ 0,15 = , а при обработке сигнала с ТВППИ используют-

ся значения 0,15 = = . Другие параметры не изменяются. В процессе исследо-

вания используются следующие обозначения: сплошная линия соответствует 

применению классического алгоритма БПФ, а пунктирная линия – модифициро-

ванного. 

По результатам исследования, представленным на рис. 2.6 видно, что с уве-

личением количества каналов МФ средняя вероятность правильного обнаружения 

сигнала и средний коэффициент улучшения отношения сигнал-(помеха+шум) 

увеличиваются в обоих случаях при обработке сигналов с ДВППИ и с ТВППИ. 

Отметим, что с при обработке сигнала с ТВППИ показатели средней вероятности 

и среднего коэффициента улучшения снижаются более существенно при приме-

нении модифицированного алгоритма БПФ по сравнению с применением класси-

ческого алгоритма БПФ.Как отмечено выше, при отсутствии УП применение мо-

дифицированного алгоритма БПФ обеспечивает выигрыш по сравнению с приме-

нением классического алгоритма. Для полного или частичного устранения нега-

тивного влияния УП целесообразно подавлять УП до процедуры МФ. Другим 

способом является применение комбинированного метода, принцип которого ос-

нован на комбинации классического и модифицированного алгоритмов БПФ. 

Из рисунков 1.18 и 2.5 следует, что для получения максимального среднего 

коэффициента улучшения отношения сигнал-(помеха+шум) целесообразно при-

менить модифицированный алгоритм только в тех каналах МФ, для которых до-

полнительный боковой лепесток АЧХ фильтра не перекрывается с главном ле-

пестком спектра УП. Граница каналов с приоритетом применения классического 

алгоритма зависит от относительной ширины спектра УП, а также от отношения 

шум-помеха по мощности. При обработке сигнала с ДВППИ границы каналов, 
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разделяющих классический алгоритм и модифицированный алгоритм определя-

ются следующими выражениями: 

 ( )( )0 0,5 ,ck F N   −  , (2.1) 

 ( )( ) ( )( )0,5 , 0,5 ,c cF N k F N   −    +  , (2.2) 

 ( )( )0,5 ,ck F N  +  , (2.3) 

где выражения (2.1) и (2.3) используются для определения границы каналов, в ко-

торых применяется модифицированный алгоритм БПФ, а выражение (2.2) – для 

классического алгоритма БПФ, ( ),cF   - функция относительной границы кана-

лов от относительной ширины спектра УП и отношения шум-помеха. 

При этом максимальный средний коэффициент улучшения определяется 

комбинированным применением модифицированного и классического алгорит-

мов: 

 ( )
( )

( )( )

( )0,5 0,5 1

0 0,5 1 0,5 1

1
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N N N

k k k

k k N k NN

 


 

    
   − + −   

=    = − + = + +   

 
=  + + → 

 
 
   , (2.4) 

где 
k  и k  – соответственные коэффициенты улучшения отношения сигнал-

(помеха+шум) при применении модифицированного и классического алгоритмов 

БПФ.  

Аналогично можно определить параметры комбинированного метода (2.4) 

для обработки сигнал с ТВППИ при использовании критерия среднего коэффици-

ента улучшения отношения сигнал-(помеха+шум). 

В табл. 2.1 и табл. 2.2 приведены результаты расчетов значения ( ),cF   при 

заданных относительной ширине спектра УП и отношении шум-помеха, которые 

обеспечивают максимальный средний коэффициент улучшения. 

  



52 

 

Таблица 2.1 – Оптимальная относительная граница каналов МФ при обработке 

сигнала с ДВППИ 

cF  

,  дБ  
0,05 0,07 0,1 0,2 0,25 

-20 0,07 0,1 0,13 0,2 0,2 

-30 0,07 0,1 0,16 0,2 0,2 

-40 0,1 0,14 0,16 0,2 0,2 

-50 0,1 0,14 0,2 0,2 0,2 

-60 0,1 0,14 0,2 0,2 0,2 

-70 0,1 0,14 0,2 0,2 0,2 

Из приведенных результатов можно видеть, что при 0,2 =  применение 

комбинированного метода для обработки сигнала с ДВППИ повышает эффектив-

ность МФ. Для оптимизации обработки сигнала с ДВППИ следует выбрать 

2 cF =   при 50 дБ  −  и 0,1cF  . 

Таблица 2.2 – Оптимальная относительная граница каналов МФ при обработке 

сигнала с ТВППИ 

cF  

,  дБ  
0,05 0,07 0,1 0,2 0,25 

-20 0,22 0,26 0,30 0,30 0,30 

-30 0,26 0,26 0,30 0,30 0,30 

-40 0,26 0,30 0,30 0,30 0,30 

-50 0,26 0,30 0,30 0,30 0,30 

-60 0,30 0,30 0,30 0,30 0,30 

-70 0,30 0,30 0,30 0,30 0,30 

Аналогично при 0,3 =  применение комбинированного метода для обработки 

сигнала с ТВППИ повышает эффективность МФ. Однако оптимизация обработки 

сигнала с ТВППИ является более сложной задачей и в работе не рассматривается. 
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В табл. 2.3 представлены результаты расчетов среднего коэффициента улуч-

шения отношения сигнал-(помеха+шум) при различных алгоритмах БПФ.  

Таблица 2.3 – Результаты расчетов среднего коэффициента улучшения отноше-

ния сигнал-(помеха+шум) 

При 

ДВППИ 

СВППИ v  0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 

Классиче-

ское БПФ 

( )v , 

дБ 
42,14 39,01 36,99 35,57 34,38 33,3 32,2 

Комбиниро-

ванное БПФ 

( )v , 

дБ 
42,14 39,06 37,18 35,98 35,12 34,48 34,01 

При 

ТВППИ 

СВППИ   0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 

Классиче-

ское БПФ 

( )  , 

дБ 
42,14 38,32 35,36 33,30 31,67 30,26 28,97 

Комбиниро-

ванное БПФ 

( )  , 

дБ 
42,14 38,35 35,47 33,55 32,11 30,97 30 

На основе результатов вычислений коэффициента улучшения отношения 

сигнал-(помеха+шум) было проведено вычисление средней вероятности правиль-

ного обнаружения сигнала. При этом на рис. 2.7 представлены зависимости сред-

ней вероятности правильного обнаружения сигнала от значения СВППИ, где 

пунктирно-точечная линия и сплошная линия соответствуют применениям ком-

бинированного и классического алгоритмов соответственно. 

Из результатов, представленных на рис. 2.7 видно, что применение комбини-

рованного алгоритма БПФ обеспечивает выигрыш по сравнению с классическим 

алгоритмом БПФ. Следует отметить, что этот выигрыш при обработке сигнала с 

ТВППИ много ниже по сравнению с выигрышем при обработке сигнала с ДВП-

ПИ. Это связано с тем, что в АЧХ доплеровского фильтра, сформированной на 

основе модифицированного алгоритма БПФ при обработке сигнала с ТВППИ, 

наблюдается больше количество ДБЛ. В случае обработки сигнала на фоне поме-

хи и шума комбинация классического и модифицированного алгоритмов БПФ 
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обеспечивает повышение среднего энергетического выигрыша в отношении сиг-

нал-(помеха+шум) на 1,8 дБ и увеличение средней вероятности правильного об-

наружения сигнала на 5 % при обработке двухпериодной неэквидистантной по-

следовательности импульсов по сравнению с многоканальным фильтром на осно-

ве классического алгоритма БПФ, а при обработке сигнала с ТВППИ соответ-

ственно – 1,03 дБ и 2 %. 

7 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
0,48

0,52

0,56

0,6

0,64



D

При 

ДВППИ

 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25

0,48

0,52

0,56

0,6

0,64

D



При 

ТВППИ

 

а б 

Рисунок 2.7 – Зависимости средней вероятности правильного обнаружения  

сигнала от значения СВППИ при обработке сигнала с ДВППИ (а)  

и при обработке сигнала с ТВППИ (б) 

2.1.3 Эффективность многоканального фильтра с оптимальной весовой обра-

боткой сигнала с переменным периодом следования 

При оптимизации весовой обработки МФ и анализе эффективности МФ по вы-

бранным критериям (1.7) и (1.8) использованы следующие параметры: 810F −= , 

210Q −= , 510 −= , 0,01sF = , 0,1cF = , 16N = , 0,15 =  для сигнала с ДВППИ, 

0,15 = =  для сигнала с ТВППИ; собственный вектор матрицы ( )
1

c s
−

+R E R  

определен в соответствии с алгоритмами из раздела 1.2. Результаты вычисления 

оптимальных векторов весовой обработки в каналах с номерами 0;  7;  15k =  в 

случаях эквидистантной последовательности импульсов (ЭПИ) и НПИ с ДВППИ 

показаны в табл. 2.4, где n – номер элемента вектора оптимальной весовой обра-

ботки optw . 
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Таблица 2.4 – Оптимальные коэффициенты весовой обработки в нескольких  

каналах многоканальной фильтрации при обработке сигнала с ДВППИ 

n 

k 

0 7 15 

0 =  0,15 =
 

0 =  0,15 =  0 =  0,15 =  

0 0,047−  0,008  
1.9060,034 je− 

 
2,5440,041 je− 

 
2,2340,035 je 

 
2,5430,041 je−  

1 0,175  0,068  
1,1310,144 je 

 
0,5040,136 je 

 
0,6140,135 je− 

 
0,5050,136 je 

 

2 0,194−  0,250  
4,0960,270 je 

 
3,4300,276 je 

 
3,2330,206 je− 

 
3,4300,276 je 

 

3 0,104−  0,273  
6,9130,302 je 

 
6,2830,301 je 

 
5,1910,199 je− 

 
6,2830,301 je 

 

4 0,379  0,126−  
9,5300,277 je 

 
8,8320,278 je 

 
7,0220,285 je− 

 
8,8320,278 je 

 

5 0,094−  0,433  
12,2120,280 je 

 
11,5970,278 je 

 
8,9590,293 je− 

 
11,5960,278 je 

 

6 0,418−  0,137−  
15,0550,285 je 

 
14,3760,282 je 

 
10,6700,337 je− 

 
14,3760,282 je 

 

7 0,303  0,369−  
17,8260,279 je 

 
17,1960,282 je 

 
12,5660,343 je− 

 
17,1950,282 je 

 

8 0,303  0,369  
20,5030,279 je 

 
19,8260,282 je 

 
14,2590,343 je− 

 
19,8250,282 je 

 

9 0,418−  0,137  
23,2730,285 je 

 
22,6450,282 je 

 
16,1560,337 je− 

 
22,6440,282 je 

 

10 0,094−  0,433−  
26,1170,280 je 

 
25,4240,278 je 

 
17,8670,293 je− 

 
25,4250,278 je 

 

11 0,379  0,126  
28,7990,277 je 

 
28,1890,278 je 

 
19,8040,285 je− 

 
28,1890,278 je 

 

12 0,104−  0,273  
31,4160,302 je 

 
30,7380,301 je 

 
21,6350,199 je− 

 
30,7370,301 je 

 

13 0,194−  0,25−  
34,2330,270 je 

 
33,5910,276 je 

 
23,5920,206 je− 

 
33,5900,276 je 

 

14 0,175  0,068  
37,1980,144 je 

 
36,5170,136 je 

 
26,2120,135 je− 

 
36,5160,136 je 

 

15 0,047−  0,008−  
40,2350,034 je 

 
39,5660,041 je 

 
29,0590,035 je− 

 
39,5640,041 je 

 

Из табл. 2.4 можно сделать следующие выводы: 

– векторы оптимальной весовой обработки при обработке ЭПИ и НПИ раз-

личаются; 
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– при обработке НПИ векторы оптимальной весовой обработки 7-го и 15-го 

каналов мало отличаются друг от друга и их фазы линейно возрастают, что связа-

но с особенностью характеристик спектра помехи и сигнала с вобуляцией перио-

да, которые обсуждаются далее. 

Проведено исследование зависимости формы АЧХ при оптимальной весовой 

обработки от номера частотного канала МФ по данным табл. 2.4. При качествен-

ном анализе АЧХ в обозначенных выше каналах МФ и их сопоставлении со спек-

трами помехи по модели (1.3) и сигнала по модели (1.4) удобнее использовать 

прямоугольное окно. Соответствующие АЧХ показаны на рис. 2.8, где АЧХ до-

плеровского фильтра обозначается сплошной линией с жирной, а спектр помехи – 

штриховая линия и спектр сигнала – сплошной тонкой линией. 

0
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( )ˆS f
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Рисунок 2.8 – АЧХ доплеровского фильтра в различных каналах МФ,  

0-го канала (а), 7-го канала (б) и 15-го канала (в) и спектр помехи 
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При оптимизации весовой обработки боковые лепестки АЧХ каналов МФ 

подавляются в каналах, в которых они перекрываются с главным лепестком спек-

тра помехи, до некоторого оптимального уровня, определяемого компромиссом 

между накоплением сигнала и подавлением помехи. Благодаря этому энергетиче-

ский критерий достигает больших значений, чем при использовании алгоритма 

БПФ. 

Проведено исследование зависимостей среднего коэффициента улучшения 

отношения сигнал-(помеха+шум)   и средней вероятности правильного обнару-

жения сигнала D  от значения СВППИ при оптимизации весовой обработки. Ре-

зультаты такого анализа при изменении значений СВППИ 0 0,4 =   для обра-

ботки сигнала с ДВППИ представлены на рис. 2.9. 
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Рисунок 2.9 – Зависимости среднего коэффициента улучшения отношения  

сигнал-(помеха+шум) (а) и средней вероятности правильного обнаружения  

сигнала (б) от значения СВППИ  

Из результатов, представленных на рис. 2.9 можно сделать следующие выводы: 

- оптимизация весовой обработки обеспечивает высокие значения критериев 

эффективности в диапазоне рассмотренных значений СВППИ. Это связано с 

устранением при оптимизации весовой обработки недостатков, отмеченных в раз-

деле 2.1.2 при применении алгоритмов БПФ. Помеха более эффективно подавля-

ется, что приводит к увеличению среднего выигрыша в отношении сигнал-

(помеха + шум) и повышению средней вероятности правильного обнаружения; 



58 

 

- с увеличением значения СВППИ средняя вероятность правильного обнару-

жения сигнала и средний коэффициент улучшения отношения сигнал-

(помеха + шум) увеличиваются, так как в некоторых  каналах оптимальный 

фильтр приоритетно усиливает мощность сигнала в боковом лепестке по сравне-

нию с усилением сигнала в главном лепестке, перекрываемом помехой. В резуль-

тате помеха подавляется, а мощность сигнала несколько увеличивается за счет его 

накопления в боковом лепестке АЧХ (см. рис. 2.8, в); 

- значения D  и   снижаются при дальнейшем возрастании значения СВП-

ПИ, так как при этом уровень бокового лепестка спектра помехи чрезмерно уве-

личивается, как показано на рис. 1.4; 

- в ряде случаев оптимизация D  и   приводит к неоднозначным результа-

там. Это связано с тем, что вероятность правильного обнаружения сигнала при 

достижении значений, близких к единице, возрастает медленнее с дальнейшим 

ростом отношения сигнал-(помеха + шум). 

Проведем сравнительный анализ эффективности МФ при обработке сигнала 

с ДВППИ и с ТВППИ при различных весовых окнах по критериям среднего по 

частотным каналам коэффициента улучшения отношения сигнал-(помеха + шум) 

и средней вероятности правильного обнаружения сигнала при оптимизации весо-

вой обработки и применении комбинированного метода с различными известны-

ми весовыми окнами (табл. 2.5). Весовые окна 1–6 не зависят от параметра формы 

окна, а 7–8 зависят от параметров окна 2  и 3 , где 2  используется при обработ-

ке сигнала с ДВППИ и 3  используется при обработке сигнала с ТВППИ. 

Таблица 2.5 – Средний по частотным каналам коэффициент улучшения отношения 

сигнал-(помеха + шум) и средняя вероятность правильного обнаружения сигнала 

№ Окно 
( ) w , дБ ( )D w  

0 =  0,15 =  0,15 =  0 =  0,15 =  0,15 =  

1 Прямоугольное 19,38 19,58 19,29 0,01 0,01 0,01 

2 Блэкмана–Хэрриса 32,02 24,91 24,82 0,47 0,38 0,38 
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Продолжение таблицы 2.5 

№ Окно 
( ) w , дБ ( )D w  

0 =  0,15 =  0,15 =  0 =  0,15 =  0,15 =
 

3 Треугольное 30,6 27,29 27,22 0,49 0,42 0,42 

4 Хэмминга 29,3 27,90 27,80 0,51 0,45 0,45 

5 Блэкмана 34,5 27,08 26,99 0,53 0,45 0,45 

6 Гаусса 32,6 28,65 28,55 0,55 0,48 0,48 

7 
Дольфа–Чебышева 

( 2 2,43 = , 3 2,5 = ) 
33,7 29,90 29,83 0,56 0,50 0,49 

8 
Кайзера–Бесселя  

( 2 4,42 = , 3 4,49 = ) 
34,4 30,06 30,00 0,57 0,50 0,50 

9 Оптимальное 50,6 53,18 52,83 0,88 0,92 0,92 

По данным табл. 2.5 можно сделать следующие выводы: 

- применение весовых окон значительно повышает эффективность МФ при 

обработке НПИ. Так в ряде случаев при отсутствии весовой обработки обнаруже-

ние сигнала практически невозможно. При использовании алгоритма БПФ (ком-

бинированный метод) максимум средней вероятности обнаружения сигнала при 

заданных условиях достигается использованием окна Кайзера–Бесселя с парамет-

рами 2 4,42 =  при ДВППИ и 3 4,49 =  при ТВППИ Оптимальные параметры 2  

и 3  получены методом одномерной оптимизации [106]. 

- оптимизация весовой обработки отдельно для каждого канала обеспечивает 

максимальную эффективность МФ по каждому из рассматриваемых критериев, 

однако в этом случае невозможно применение алгоритма БПФ, так как он требует 

одинакового взвешивания отсчетов обрабатываемой последовательности. В этом 

случае МФ реализуется алгоритмом ДПФ. 

- при использовании алгоритмов БПФ эффективность по критериям D  и   в 

случае ЭПИ выше, чем в случае НПИ. Однако при оптимизации весовой обработ-

ки D  и   в случае НПИ выше, чем для ЭПИ.  
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2.2 Методы снижения погрешности при оценке модулирующей частоты 

неэквидистантной последовательности импульсов 

В радиотехнике используются различные методы оценки частоты сигналов, 

применяемые в зависимости от решаемой задачи и требуемой точности оценки 

частоты. Одним из эффективных методов оценки является многоканальная ча-

стотная фильтрация, основанная на быстром преобразовании Фурье (БПФ). Изме-

рение доплеровского смещения частоты эхо-сигнала в многоканальном частотном 

фильтре осуществляется анализом уровней сигналов на выходе нескольких ча-

стотных каналов, характеризующих спектральный состав входного сигнала. Ча-

стоты отдельных компонент оцениваются по номеру канала МЧФ, на выходе ко-

торого отклик превышает некоторый пороговый уровень, с частотным разреше-

нием, зависящим от количества каналов МЧФ. В работе [95] рассмотрен интерпо-

ляционный способ оценки доплеровской частоты для работы компенсатора помех. 

Расчет дисперсии оценки регулярного доплеровского смещения частоты отра-

женных сигналов метеорологических радиолокаторов выполнен в [96-97]. Улуч-

шение разрешающей способности измерителей частоты с помощью параболиче-

ской и гауссовой интерполяции спектра рассмотрено в [98]. В работе [99] проана-

лизирован метод измерения частоты, использующий БПФ и реализована схема 

измерения частоты на основе программируемых логических интегральных схем. 

В работах [58, 100] представлен способ аппроксимации интерполирующей пара-

болы через последовательные отсчеты спектра, соответствующие смежным ча-

стотным каналам БПФ. В [101, 102] рассмотрены особенности оценки частоты 

сигнала при малых отношениях сигнал-шум. В работе [103] исследуется точность 

оценки синхрофазора, обеспечиваемая алгоритмом трехточечного интерполяци-

онного дискретного преобразования Фурье (ДПФ) и полиномиальной аппрокси-

мацией численно рассчитанного спектра окна. Оценка частоты, основанная на 

среднеквадратичной комбинации двухточечного и трехточечного интерполяцион-

ных алгоритмов дискретного преобразования Фурье с прямоугольным окном ис-

следована в [104]. Оценка частоты дискретных отсчетов гармонического сигнала 
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при симметричной и несимметричной структуре спектральных компонент про-

анализирована в [105]. 

В зависимости от поставленных задач можно использовать методы оценки 

частоты,  

ориентированные на определенные зондирующие сигналы, такие, как непре-

рывный, импульсный, амплитудный модулированный, фазомодулированный, ча-

стотно модулированный, с эквидистантным следованием радиоимпульсов, а так-

же с неэквидистантным следованием радиоимпульсов. Методы оценки смещен-

ной частоты сигналов с неэквидистантным следованием импульсов имеют суще-

ственные и недостаточно исследованные особенности.  

В этом разделе предложены и проанализированы модифицированные с уче-

том неэквидистантных периодов следования алгоритмы оценки частоты радиоим-

пульсов, в том числе метод, основанный на оценке максимального правдоподобия 

и интерполяционный метод на основе модифицированного алгоритма БПФ, рас-

сматриваемого в первом главе. 

2.2.1 Оценка модулирующей частоты методом максимального правдоподобия 

В многоканальной частотной фильтрации обработка отраженной последова-

тельности производится на видеочастоте. На рис. 2.10 представлена структурная 

схема обработки отраженного сигнала, включающая два квадратурных канала не-

обходимые ввиду неизвестной начальной фазы обрабатываемого сигнала. Ра-

диоимпульсы с выхода усилителя промежуточной частоты (УПЧ) преобразуются 

в фазовых детекторах (ФД), на опорные входы которых подаются колебания с от-

носительным сдвигом фазы на / 2  от генератора когерентного напряжения 

(ГКН), входящего в состав блока синхронизации. При наличии смещения частоты 

в спектре отраженного сигнала комплексный выходной сигнал ФД представляет 

собой последовательность видеоимпульсов с априорно неизвестной доплеровской 

модуляцией амплитуды. Дальнейшая обработка выполняется в цифровом виде 

двух каналах (синфазном и квадратурном). 
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Рисунок 2.10 – Структурная схема обработки отраженного сигнала 

Вектор дискретных отсчетов смеси I неэквидистантных последовательностей 

импульсов и шума s на входе МЧФ можно представить следующим выражением: 

 
1

I

i

i=

= +s x n , (2.5) 

где ix  вектор – i-ой входной последовательности сигнала, n– вектор дискретных 

отсчетов БГШ. 

Для упрощения анализа положим 1I =  в (2.5), тогда единственная неэквиди-

стантная последовательность x  с элементами  nx  получается модулированной по 

амплитуде в соответствии с априорно неизвестным смещением частоты сигнала sf . 

При ДВППИ данная последовательность может рассматриваться как сумма чет-

ной  2nx  и нечетной  2 1nx +  комплексных дискретных эквидистантных последо-

вательностей, которые имеют вид: 

 
( )1 22

2 0 ,  0.. / 2 1sj f n T T

nx A e n N
 +

= = − , (2.6) 

 
( )( )1 2 12

2 1 0 ,  0.. / 2 1sj f n T T T

nx A e n N
 + +

+ = = − , (2.7) 

где 0A  – амплитуда сигнала, 1T  и 2T  временные сдвиги между последовательно-

стями  2nx  и  2 1nx + . 

Выходные спектральные отсчеты сигнала вычисляются ДПФ или БПФ вход-

ного сигнала c применением прямоугольного окна (т.е. без дополнительной весо-

вой обработки): 

 
/2 1 /2 1

2 2

2 2 1

0 0

N N
nk k nk

k n N N n N

n n

X x W W x W
− −

+

= =

= +   , (2.8) 
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где 
2
j
N

NW e


−

= . 

Частотное разрешение N-точечного БПФ (частотная настройка его соседних 

каналов) ( )01/f NT = , где ( )0 1 2 / 2T T T= +  – средний период следования неэкви-

дистантных последовательностей импульсов. Очевидно, что в общем случае зна-

чение частоты принятого сигнала не совпадает с центральной частотой настройки 

МЧФ. 

Учитывая выражения (2.6), (2.7), (2.8) спектральные отсчеты сигнала можно 

представить в следующем виде: 

 

( )( )
( )( )

( )( )

( ) ( )( )( )

0 0

0 0

0

0 0

2 sin
cos

sin 2

exp 1 1

s k

k s k s

s k

s k

A T N f f
X T f f f T

T f f

j f T N f T N


  



  

−
=  − − 

−

 − − − −

, (2.9) 

где 0... –1k N= , kf k f=   – настройка k-го канала и ( )0 1 0v T T T= −  – степень во-

буляции периода повторения импульсов. Если сигнал в некотором i-ом канале 

МЧФ имеет максимальную амплитуду maxX , то на основе (2.9) спектральные от-

счеты в соседних с i-ым каналом можно записать в следующем виде: 

 ( )
( )( ) ( )( )
( )( ) ( )( )

0 0 0

0

0 0 0

sin 2 cos
exp

sin 2 cos

s i s i m s

i m i

s i m s i s

T f f T f f T f
X X jm T f

T f f T f f T f

+

+

+

− − −
= 

− − −

   


   
, (2.10) 

где i m if f m f+ = +  , ...m M M= − , M – некоторое количество спектральных отсче-

тов справа и слева от положения отсчета с максимальной амплитудой, которые 

можно использовать для уточнения оценки. В окрестности спектрального пика i-

го канала s if f , поэтому справедливы следующие приближения: 

( )( ) ( )( )( ) ( )( )0 0 0sin 2 sin 2 2s i m s i s iT f f T f f m f T f f m f  +− = − −   − −  , 

( )( ) ( ) ( )( ) ( )( )
( )( )

0 0 0 0

0

cos cos 1

cos .

s i m s s i i

i

T f f T f T f f T f m f

T f m f

      

 

+− − = − − − +  

 + 
. 
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Исходя из выражения (2.10) величину поправки s if f = −  к оценке частоты 

при достаточном большом отношении сигнал-шум выходные значения смеси сиг-

нала и шума МЧФ в окрестности спектрального пика можно представить в виде: 

 ( )
( )

( ) ( )
0 0

0

0

cos
exp

cos

i

i m i m i

s

T f T m f
S X X j T m f

m f T f
+ +

+ 
  

− 

   


  
. (2.11) 

При 1M =  из выражения (2.11) получим: 

( ) ( )
( ) ( )

0 01

1 0 0

cos

cos

ii

i i

f T f T fS

S f T f T f

   

   

+

−

 + + 
=

 − − 
, 

а величина поправки   определяется следующей формулой: 

 
( ) ( )( )
( ) ( )( )

1 0 0 1 0 0

1 0 0 1 0 0

cos cos

cos cos

i i i i

i i i i

S T f T f S T f T f
f

S T f T f S T f T f

     


     

+ −

+ −

−  − + 
=  

−  + + 
. (2.12) 

Выражение (2.12) соответствует прямому вычислению поправки оценки ча-

стоты на основе значений спектральных амплитуд с учетом степени вобуляции. 

При этом оценка доплеровского смещения частоты вычисляется как if f = + . На 

рис. 2.11 представлены амплитудный спектр сигнала и АЧХ смежных каналов 

МЧФ в случае применения прямоугольного окна. 

kS

АЧХ 

фильтров

Спектральные 

ампдитуды

Спектр 

сигнала



1iS +

1iS −

1if − if f 1if + k  

Рисунок 2.11 – АЧХ смежных каналов МЧФ и спектр сигнала 

Рассмотренный метод вычисления поправки не учитывает влияние шума и 

поэтому эффективен при большом отношении сигнал-шум. При малом отноше-

нии сигнал-шум для оценки неизвестной частоты необходимо учитывать влияние 

шума. Предполагая, что шум является некоррелированным гауссовским процес-

сом, функцию правдоподобия (плотности распределения вероятностей, зависящей 
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от неизвестного параметра  ) элементов вектора S спектральных отсчетов смеси 

сигнала и шума на выходе МЧФ, вычисленных модифицированным алгоритмом 

БПФ можно записать в следующем виде: 

 ( )
( )

   2 1 2

1 1
/ exp

22

T

i iM
P X X  


+

 
= − − − 

 
S S Δ S Δ , (2.13) 

где iX  – максимальное амплитудное значение сигнала на выходе канала МЧФ, 

Δ – вектор коэффициентов, определяющих поправки оценки частоты с учетом 

спектральных амплитуд отсчетов смежных с отсчетом iX . 

При применении модифицированного алгоритма БПФ выражение (2.9) при-

нимает вид: 

( )( )
( )( )

( )( )( )

( )( )( )( )

0 0

0

0

0

2 sin
cos 1

sin 2

exp 1 .

s k

k s k

s k

s k

A T N f f
X T f f

T f f

j T N f f


 



 

−
=  − − 

−

 − − −

 

При этом спектральные отсчеты в соседних канала с i-ым каналом (макси-

мальная амплитуда) можно записать в следующем виде: 

( )( )
( )( ) ( )( )( )
( )( ) ( )( )( )

0 0

0

0 0

sin 2 cos 1
exp 1 .

sin 2 cos 1

s i s i m

i m i

s i m s i

T f f T f f
X X j T m f

T f f T f f

+

+

+

− − −
= + 

− − −

  
 

  
 

В окрестности спектрального пика i-го канала s if f , поэтому справедливо 

следующее приближение: 

 ( )( )
( )0exp 1i m iX X j T m f

m f
+  + 

− 


 


. (2.14) 

Выражение (2.14) соответствует случаю эквидистантной последовательности 

импульсов, однако уровни спектральных отсчетов вычисляются модифицирован-

ным алгоритмом БПФ. При этом элементы вектора Δ  определяются как: 

m
m f





=

− 
Δ , 

Оценка максимального правдоподобия находится решением уравнения для 

производной натурального логарифма выражения (2.13) по  : 
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( )( )ln /
0

d P

d




=

S
, 

откуда следует, что 

 
( ) ( )

2

2 3
0

M
i m i i

m M

m fS X m f X

m f m f



 

+

=−

  
− = 

−  −   
 . (2.15) 

В окрестности максимального пика i iS X , при 1M =  уравнению (2.15) эк-

вивалентно следующее уравнение: 

 
( ) ( ) ( ) ( )

1 1

3 3 2 2
0i i

i

S S
S

f f f f

 
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+ −
 

− + − = 
 +  −  −  +  

. (2.16) 

Решим уравнение (2.16) относительно переменной /K f =  , тогда: 

 4 3

1 2 1 0K b K b K +  +  − = , (2.17) 

а коэффициенты 1b  и 2b  выразим как: 

( )1 1

1

1 1

6 2
Re i i i

i i

S S S
b

S S

+ −

+ −

 − + +
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− 
,     

( )1 1

2

1 1

2
Re i i i

i i

S S S
b

S S

+ −

+ −

 − + +
=  

− 
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Решив уравнение (2.17) методом Феррари [107], получим значение поправки 

K f =   , позволяющей уточнить оценку частоты if f = + . 

2.2.2 Оценка модулирующей частоты методом параболической интерполяции 

При использовании весовой оконной обработки неэквидистантной последо-

вательности импульсов, математическое описание спектра является значительно 

более сложным, что затрудняет получение поправки в аналитической форме. В 

этом случае для аппроксимации формы спектра сигнала можно применить интер-

поляционный метод, используя интерполирующую параболу [101]. Поправка 

оценки частоты в этом случае определяется в соответствии с положением точки 

максимума параболы (рис. 2.12), а выражение для аппроксимации спектра сигнала 

принимает вид: 

 ( )
1

0

L
l

i m l i m

l

S f a f
−

+ +

=

= , (2.18) 
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где 2 1L M= +  – количество спектральных отсчетов, используемых для аппрок-

симации формы главного лепестка спектра сигнала. 

АЧХ 

филтров

Спектральные 

отсчеты

Интерполирую-

щая порабола

1if − if f 1if + f

( )S f

 

Рисунок 2.12 – Интерполирующая парабола создана тремя точками  

с наибольшими амплитудами отсчетов БПФ 

Вектор коэффициентов аппроксимирующей параболы { }la=a  находится из 

выражения: 

1−=a Θ S , 

где  S i mS +=  – вектор амплитуд спектральных отсчетов в точках i mf + , а элементы 

матрицы  ml=Θ  находится как 
l

ml i mf += , ...m M M= − , 0... 1l L= − . Искомое 

значение смещения частоты определяется положением максимума главного ле-

пестка спектра, поэтому оценку f  можно найти, определив производную: 

 
( )

0
d S f

df
=  (2.19) 

при условии  1 1..i if f f− + . В частности, при использовании трех спектральных 

отсчетов выражение (2.18) представляет собой квадратное уравнение и (2.19) 

имеет единственное решение 1 22 /f a a= − . Практически использование от 3 до 5 

отсчетов L представляется наилучшим во многих случаях, так как спектральные 

амплитуды в каналах МЧФ быстро уменьшаются с удалением от канала с макси-

мальной амплитудой и приближаются к уровню шума. Это может привести к уве-
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личению погрешности оценки частоты. Кроме того, увеличение L увеличивает 

количество вычислительных операций. 

Таким образом, при использовании интерполирующей параболы получается 

непосредственная оценка смещения частоты. При вычислении модифицированно-

го алгоритма БПФ возможно применение оконных функций, которые выбираются 

в соответствии с требуемым уровнем боковых лепестков АЧХ МЧФ. 

Считаем равновероятным распределение смещения частоты отраженного 

сигнала в пределах частотного канала. Тогда среднюю относительную погреш-

ность (СОП) по всем каналам можно определить следующим образом: 

 
( )/21

0 /2

1

2

k

k

f fN
sf

s

k f f

f
df

N f f





+−

= −

=
 
 


, (2.20) 

где ( )
2

sf
f f = −
  среднеквадратическое отклонение оценки частоты от истин-

ного значения в каждом из каналов, а / 2f  - половина интервала частотного раз-

решения БПФ. 

2.2.3 Сравнительный анализ погрешности вычисления модулирующей часто-

ты различными методами  

Исследование эффективности алгоритмов оценки смещения частоты прове-

дено при следующих параметрах сигнала: средний период повторения неэквиди-

стантной последовательности импульсов 
4

0 2 10T −=   с, несущая частота модули-

рующего сигнала 3cf =  ГГц, количество отсчетов N варьировалось

( )16,  32,  64,  128 , степень вобуляции   периода − в пределах( )0...0,3 , отношение 

сигнал-шум Q − в пределах ( )10...50 дБ. 

Для оценки эффективности алгоритмов исследованы три случая: 

- без учета вобуляции периода повторения импульсов в спектральных отсче-

тах при применении классического алгоритма БПФ для вычисления спектральных 

отсчетов (I); 
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- с учетом вобуляции периода повторения импульсов в спектральных отсчетах 

при применении классического алгоритма БПФ для вычисления спектральных от-

счетов (II); 

- без учета вобуляции периода повторения импульсов в спектральных отсче-

тах, но с применением модифицированного алгоритма БПФ для вычисления спек-

тральных отсчетов (III). 

При использовании параметров 16N =  и 30Q =  дБ в табл. 2.6 приведен рас-

чет значений средней абсолютной погрешности оценки скорости цели с  в м/с по 

всем доплеровском канале для трех рассмотренных случаев (I, II, III). Результаты 

представлены при применении метода прямого вычисления поправки (2.12). 

Таблица 2.6 – Результаты вычисления значений средней погрешности оценки 

скорости цели в м/с. 

  0 0,05 0,10 0,15 0,20 0,25 

с , м/с 

I 0,88 0,95 1,09 1,28 1,45 1,66 

II 0,88 0,88 0,89 0,91 0,92 0,92 

III 0,88 0,88 0,89 0,9 0,91 0,91 

Из табл. 2.6. видно, что с увеличением степени вобуляции периода повторе-

ния импульсов ошибки оценки скорости цели увеличиваются. Использование из-

вестных процедур для оценки скорости цели (доплеровская частота смещения) 

может приводить к увеличению ошибки оценки до 2 раз. Для уменьшения влия-

ния вобуляции периода повторения импульсов на погрешность оценки доплеров-

ской частоты смещения предложено учитывать вобуляцию периода в спектраль-

ных отсчетах (II) или для вычисления спектральных отсчетов (III) применять мо-

дифицированный алгоритм БПФ. При этом полученные результаты практически 

совпадают, поэтому в дальнейшем исследовании не рассматривается случай учета 

вобуляции периода повторения импульсов в спектральных отсчетах (II). 

В табл. 2.7 приведены зависимости СКО оценки 
f

   от смещения частоты 

сигнала 
sf . Результаты соответствуют количеству каналов БПФ 16N = , отноше-
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нию сигнал-шум 20Q =  дБ, степени вобуляции периода повторения импульсов 

0,2 = , смещениям частоты сигнала в пределах  2,344...2,656sf =  кГц (границы 

определены левыми и правыми границами восьмого частотного канала). СКО 

оценки частоты 
1 , 

2  и 
3  от истинного значения, полученные методом оценки 

максимального правдоподобия с применением модифицированного БПФ, мето-

дом прямого вычисления поправки от спектральных амплитуд с учетом степени 

вобуляции и методом интерполирующей параболы с применением модифициро-

ванного БПФ соответственно. 

Таблица 2.7 – Результат расчетов среднеквадратического отклонения оценки от 

истинного при изменении смещения частоты сигнала 

     ,кГцsf  

  
2,34 2,38 2,41 2,44 2,47 2,5 2,53 2,56 2,59 2,63 2,66 

1 , Гц 3,2 3,4 3,5 3,8 3,8 21,7 3,9 3,9 3,4 3,3 3,3 

2 , Гц 10,3 13,7 16 22,3 44,9 122,15 40,7 20,8 14,9 11,9 10,3 

3 , Гц 8,6 13,5 15,6 13,2 8,2 5,1 8,6 13,3 15,5 13,2 8,1 

Из анализа результатов расчетов можно видеть, что СКО оценки частоты за-

висит от смещения частоты сигнала. Погрешность вычисления поправки частоты 

снижается при удалении частоты сигнала от центральной частоты канала БПФ, 

так как амплитуда в соседних каналах сильно зависит от шума при совпадении 

частоты сигнала с центральной частотой канала БПФ, а это в свою очередь при-

водит к сильной зависимости коэффициентов уравнений (2.12) и (2.17) от шума. 

Погрешность оценки частоты методом интерполирующей параболы напротив 

уменьшается при приближении частоты сигнала к центру канала БПФ, так как ко-

эффициенты уравнения (2.19) в меньшей степени зависят от уровня шума, а при 

совпадении частоты сигнала и центральной частотой канала БПФ влиянием шума 

можно пренебречь. 

На рис. 2.13 представлены зависимости СОП 
  от отношения сигнал-шум и 

степени вобуляции периода следования импульсов методом прямого вычисления 
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поправки по спектральным амплитудам при 16N = , сплошная и пунктирная ли-

нии получены при учете и неучете степени вобуляции соответственно. 
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Рисунок 2.13 – Зависимости средней относительной погрешности 
  от  

отношения сигнал-шум (а) и степени вобуляции периода следования импульсов 

(б) методом прямого вычисления поправки по уровню спектральных амплитуд 

Полученные результаты позволяют сделать вывод о том, что с увеличением 

отношения сигнал-шум Q СОП оценки смещения частоты уменьшается, но с уве-

личения степени вобуляции СОП оно значительно возрастает. При учете величи-

ны степени вобуляции СОП оценки смещения частоты практически от степени 

вобуляции не зависят и СОП оценки значительно (до двух раз) меньше, чем СОП 

оценки при неучете степени вобуляции. Таким образом, представленный метод 

учета степени вобуляции значительно снижает погрешность оценки частоты неэк-

видистантных сигналов по сравнению с известным методом [100]. Метод прямого 

вычисления поправки на основе спектральных амплитуд обеспечивает высокую 

эффективность только при большом отношении сигнал-шум. Так при отношении 

сигнал-шум 50Q =  дБ относительная ошибка оценки может составлять 0,08, но 

при 15Q =  дБ она возрастает более, чем в 3,6 раза до 0,29. Поэтому при малом 

отношении сигнал-шум рекомендуется использовать метод максимального прав-

доподобия. 

На рис. 2.14 представлены зависимости СОП оценки смещения частоты от 

отношения сигнал-шум и от степени вобуляции периода следования импульсов, 
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полученные методом максимального правдоподобия, где сплошная и пунктирная 

линии относятся соответственно к применению модифицированного алгоритма 

БПФ и классического алгоритма БПФ. 
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Рисунок 2.14 – Зависимости средней относительной погрешности 
  от  

отношения сигнал-шум (а) и степени вобуляции периода следования  

импульсов (б), полученные методом максимального правдоподобия 

Следовательно, с увеличением отношения сигнал-шум и степени вобуляции 

периода СОП оценки смещения частоты изменяются, как и при применении алго-

ритма прямого вычисления поправки от спектральных амплитуд. Применение мо-

дифицированного алгоритма БПФ позволяет поддерживать уровень СОП в 

окрестности уровня СОП оценки частоты эквидистантной последовательности 

импульсов. При 30Q =  дБ и 0,2 =  применение модифицированного алгоритма 

БПФ обеспечивает уменьшение средней относительной погрешности оценки ча-

стоты сигнала с неэквидистантным периодом следования импульсов на 38 % по 

сравнению с многоканальным фильтром на основе классического алгоритма БПФ. 

Метод максимального правдоподобия обеспечивает малую СОП даже при не-

большом отношении сигнал-шум, что достигается учетом влияния шума. Так при 

отношении сигнал-шум 15Q =  дБ СОП оценки частоты может быть достигать 

25,5 10− , а при 30Q =  дБ – СОП оценки 
210−
.  

Ниже проведен анализ эффективности оценки смещения частоты методом 

интерполирующей параболы при использования весовых окон. На рис. 2.15 пред-
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ставлены зависимости СОП оценки 
  от отношения сигнал-шум и от степени во-

буляции периода следования импульсов методом интерполирующей параболы, 

где сплошная и пунктирная линии соответствуют применениям модифицирован-

ного алгоритма БПФ и классического алгоритма БПФ с окном Блэкмана-Хэрриса. 
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Рисунок 2.15 – Зависимости средней относительной погрешности 
  от  

отношения сигнал-шум (а) и степени вобуляции периода следования импульсов 

(б) методом интерполирующей параболы 

По полученным результатам можно сделать вывод, что с увеличением отно-

шения сигнал-шум, как и степени вобуляции зависимость изменения СОП оценки 

частоты методом интерполирующей параболы имеет такой же характер, как при 

применении методов вычисления поправки. Применение модифицированного ал-

горитма БПФ повышает точность оценки частоты по сравнению с классическим 

БПФ при малом отношении сигнал-шум. Но СОП оценки частоты, полученные 

классическим и модифицированным алгоритмами БПФ мало отличаются при 

большом отношении сигнал-шум. Метод интерполирующей параболы обеспечи-

вает малую СОП оценки при большом отношении сигнал-шум. Так при отноше-

нии сигнал-шум 15Q =  дБ СОП оценки может быть составлять 0,1, а при 30Q =  

дБ – СОП оценки  уменьшается до 
24,27 10− . 

Разрешение БПФ по частоте сильно зависит от количества каналов БПФ, что 

следует из табл. 2.8, в которой представлены результаты анализа СОП оценки ча-
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стоты в зависимости от количества каналов БПФ, вида весового окна при отно-

шении сигнал-шум 30дБQ =  и степени вобуляции периода повторения импуль-

сов 0,2v = . В ходе исследования используются следующие обозначения: 

– первый метод – метод интерполирующей параболы с применением моди-

фицированного БПФ; 

– второй метод – метод прямого вычисления поправки по уровню спектраль-

ных амплитуд; 

– третий метод – метод оценки максимального правдоподобия с использова-

нием модифицированного БПФ. 

Таблица 2.8 – Результат расчетов средней относительной ошибки 
2,  10
−

 при 

разном количестве каналов БПФ и использовании разных весовых окон 

Тип окна 
Прямо-

угольное 

Тре-

уголь-

ное 

Хэм-

минга 

Блэк-

мана 

Хэр-

риса 

Гаусса 
Блэк-

мана 
Ханна 

1-й 

метод 

N = 16 28,77 8,84 8,2 4,27 7,75 5,16 6,03 

N = 32 28,71 8,73 8,34 4,28 7,79 5,33 6,32 

N = 64 28,65 8,67 8,42 4,3 7,89 5,42 6,47 

N = 128 28,62 8,63 8,43 4,3 7,93 5,45 6,53 

2-й 

метод 

N = 16 11,87 

Оценки не вычисляются 

N = 32 10,52 

N = 64 9,54 

N = 128 8,84 

3-й 

метод 

N = 16 1,53 

N = 32 1,11 

N = 64 0,87 

N = 128 0,65 
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Методы прямого вычисления поправки и оценки максимального правдопо-

добия позволяют значительно уменьшить СОП оценки с увеличением количества 

каналов БПФ, так как в процессе вычисления поправки использовалось прибли-

женное выражение, которое тем точнее, чем больше количество каналов БПФ. 

При применении прямоугольного окна для вычисления БПФ метод оценки мак-

симального правдоподобия обеспечивает наименьшую ошибку по сравнению с 

другими методами, а метод интерполяции не обеспечивает высокую точность 

оценки. Однако, при использовании метода интерполирующей параболы можно 

применить разные весовые окна для уменьшения СОП. При применении метода 

интерполирующей параболы с увеличением количества каналов БПФ СОП оцен-

ки мало изменяется. Это позволяет применять метод интерполирующей параболы 

при любом количестве каналов БПФ для получения оценки с заданной точностью. 

2.3 Выводы по второй главе 

При обработке сигнала на фоне БГШ с использованием параметров  

10 дБQ = , 0,01sF = , 16N =  и 810F −= , согласно полученным результатам, при-

менение модифицированного алгоритма БПФ дает выигрыш по сравнению с 

классическим алгоритмом БПФ. При обработке сигнала с ДВППИ при 0,33 =  

применение модифицированного алгоритма БПФ увеличивает среднюю вероят-

ность правильного обнаружения сигнала на 10 %  и обеспечивает улучшение 

среднего коэффициента улучшения отношения сигнала-шум на 1,6 дБ. В случае 

обработки сигнала с ТВППИ при 0,3 = =  применение алгоритма модифициро-

ванного алгоритма БПФ увеличивает среднюю вероятность на 5 %  и улучшает 

отношение сигнал/шум на 1,17 дБ. 

При наличии УП и БГШ для исследования использовались следующие пара-

метры сигнала и помех: 0,01sF = , 0,1cF = , 0,15 =  – при ДВППИ, 

0,15 = =  при – ТВППИ, 
510 −= , 

810F −= , 
210Q −=  и 16N = . По результатам 

исследования при применении модифицированного алгоритма БПФ увеличение 

значения СВППИ приводит к снижению значений   и D . Для устранения данно-
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го недостатка предлагается комбинированный алгоритм, обеспечивающий повы-

шение эффективности МФ по сравнению с классическим алгоритмом БПФ. Ком-

бинированный алгоритм обеспечивает повышение среднего энергетического вы-

игрыша в отношении сигнал-(помеха+шум) на 1,8 дБ и увеличение средней веро-

ятности правильного обнаружения сигнала на 5 % при обработке сигнала с ДВП-

ПИ по сравнению с многоканальным фильтром на основе классического алгорит-

ма БПФ, а при обработке сигнала с ТВППИ соответственно – 1,03 дБ и 2 %. 

Оптимизация весовой обработки МФ при указанных условиях наличия УП 

позволяет значительно повысить используемые усредненные характеристики эф-

фективности. При этом средний коэффициент улучшения отношения сигнал-

(помеха+шум) и средняя вероятность правильного обнаружения сигнала достига-

ют значений до 53,18 дБ и 0,92 при обработке сигнала с ДВППИ, а также до 52,83 

дБ и 0,92 при обработке сигнала с ТВППИ. Однако используемая при этом раз-

дельная оптимизация весовых окон для каждого частотного канала при обработке 

НПИ обеспечивает эти преимущества ценой отказа от применения БПФ в пользу 

алгоритма ДПФ. 

Исследовано применение известных методов оценки частоты радиоимпуль-

сов для сигналов с неэквидистантным периодом следования и проведен их срав-

нительный анализ. На основе модифицированного алгоритма БПФ вычислены 

поправки оценки частоты, учитывающие параметры вобуляции периода повторе-

ния радиоимпульсов. Показано, что при отношении сигнал-шум 30 дБ и степени 

вобуляции периода следования радиоимпульсов 0,2 поправки к оценке частоты, 

полученные методом максимального правдоподобия, обеспечивают минимальное 

среднее значение относительной ошибки 
21,53 10−  и 

20,65 10−  соответственно 

для 16-точечного и 128-точечного БПФ. К сожалению, такой метод применим 

только к прямоугольному окну при вычислении БПФ. Метод интерполирующей 

параболы позволяет применить различные весовые окна, кроме того, он не крити-

чен к количеству каналов БПФ. Так при 16-точечном и 128-точечном БПФ с ис-

пользованием окна Блэкмана-Харриса средние значения относительной ошибки 
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частоты составляют примерно 
24,30 10− . Полученные результаты позволяют 

обоснованно выбирать метод вычисления оценки частоты при многоканальной 

частотной фильтрации по критерию средней погрешности оценки частоты сигна-

ла с неэквидистантным периодом следования. 
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ГЛАВА 3 РЕАЛИЗАЦИЯ ПРОЦЕССОРА МОДИФИЦИРОВАННОГО  

АЛГОРИТМА БЫСТРОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ ФУРЬЕ НА ПЛИС 

Во второй главе рассмотрена эффективность многоканального фильтра при 

использовании различных процессоров и отмечено, что по мере увеличения коли-

чества различных ППИ сигнала эффективность МФ снижается на фоне смеси УП 

и БГШ. Комбинированный алгоритм (классический и модифицированный алго-

ритмы БПФ ) действительно позволяет повысить эффективность МФ по сравне-

нию с классическим БПФ, однако при высоком значении СВППИ существенное 

увеличение достигается лишь при обработке сигнала с ДВППИ. 

Многоканальный фильтр, основанный на классическом алгоритме БПФ, по-

лучил широкое распространение в инженерных разработках аппаратных средств. 

В связи с этим в данной главе рассматривается проектирование многоканального 

фильтра, основанного на модифицированном алгоритме БПФ для обработки сиг-

налов с ДВППИ в аппаратной реализации. Такой фильтр позволяет эффективно 

обрабатывать сигналы с ДВППИ для устранения слепых зон по скорости и даль-

ности и обеспечивать высокую эффективность многоканальной фильтрации при 

относительно простой структуре по сравнению с фильтрами, предназначенными 

для обработки сигналов с числом ППИ более двух. Однако, требуется оценить 

"плату" за повышение эффективности, определяемую такими параметрами циф-

ровой обработки сигналов, как увеличение количества вычислительных операций, 

требуемый объем памяти, быстродействие процессора, точность представления 

данных. 

В связи с вышеизложенным, в третей главе последовательно решены следу-

ющие задачи: 

– в разделе 3.1 оцениваются требования к аппаратным средствам реализации 

процессора БПФ на практике, включая цифровой сигнальный процессор (ЦСП) и 

ПЛИС; 

– в разделе 3.2 анализируются архитектуры модифицированного алгоритма 

БПФ на ПЛИС типа FPGA; 
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– в разделе 3.3 реализован проект модифицированного алгоритма БПФ на 

ПЛИС на языке Verilog, внедренный в учебный процесс РГРТУ и в АО «Торговля 

и развитие электронных технологий E-STARS» (Социалистическая Республика 

Вьетнам); 

– в разделе 3.4 проводится эксперимент на оценочной плате ПЛИС и анализ 

полученных результатов; 

– в разделе 3.5 на основе эксперимента формулируются выводы главы. 

В данной главе используются материалы научных работ [108-110], опубли-

кованных в соавторстве. 

3.1 Аппаратные средства в цифровой обработке сигналов для реализации про-

цессора БПФ 

Для выбора аппаратных средств при реализации процессора БПФ необходи-

мо сформулировать требования к проектированию с точки зрения времени вычис-

ления БПФ, оценить вычислительные затраты модифицированного алгоритма 

БПФ, а также оценить возможности вычислительных ресурсов доступных аппа-

ратных решений. 

3.1.1 Требование проектирования процессора многоканальной фильтрации 

В режиме обзора бортовой радиолокационной станции (БРЛС) процессы 

зондирования и приема сигналов происходит непрерывно с периодом повторения 

импульсов и повторяются после приема пачки импульсов для других положений 

антенного луча. Передатчик непрерывно излучает пачки импульсов для сканиро-

вания всех разрешаемых элементов в области обзора. МФ обрабатывает принима-

емые сигналы с темпом, определяемым элементом разрешения по дальности (дли-

тельностью зондирующего импульса). Принимаемые сигналы после аналого-

цифрового преобразования сохраняются в ОЗУ и поступают в процессор БПФ 

(рис. 1.6). Для обеспечения непрерывной обработки МФ время вычисления каж-

дого БПФ должно меньше либо равно длительность импульса ( бпфt  ). В [111] 

подробно рассматриваются тактико-характеристики современных БРЛС. Дли-

тельность импульса зависит от режима работы БРЛС и типа БРЛС. Так для БРЛС 
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AN/APY-10 она составляет 5 13,2−  с  [111], при этом время обработки один БПФ 

должно быть бпф 13,2 t мкс . 

3.1.2 Расчет вычислительных затрат модифицированных алгоритмов БПФ  

В случае, если 2 2a bN pq= =   ( 2ap =  и 2bq = ) – составное число, а между эк-

видистантными подпоследовательностями присутствует p – различных сдвигов, 

при числе отсчетов в каждой подпоследовательности, равном q, реализация БПФ 

осуществляется в a b+  этапов. При этом b – этапов отводятся на вычисление 

БПФ каждой из эквидистантных подпоследовательностей, а a – этапов на выпол-

нение дополнительных комплексных умножений с поворачивающими множите-

лями ( )exp 2 mj k N  . Количество комплексных сложений при этом не изменяет-

ся, а общее число комплексных умножений возрастает как в [14] на величину: 

2допM Na= . 

Общее количество комплексных сложений и умножений соответственно равны 

 ( )A N a b= + ,  

 ( ) ( ) ( )2 22 2 log log
2 2

клас доп

N N
M M M N a b Na N p= + = + + = + ,  

где ( ) 2класM N a b= + - количество комплексных умножений по классическому 

алгоритма БПФ. 

В работе [63] алгоритм обработки НПИ также имеет аналогичный принцип, 

но при быстрой реализации количество комплексных умножений отличается: 

( ) ( ) ( )2 2log 2 log 2 1LM N N N p L p= − + − , 

где L N  – число параллельных каналов когерентного накопления. 

В табл. 3.1 представлен результат расчета количества комплексных операций 

в зависимости от количества отсчетов N и сдвигов - p. 
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Таблица 3.1 – Результаты расчетов числа комплексных операций 

N 16 32 64 128 

p 1 2 4 1 2 4 1 2 4 1 2 4 

A 64 64 64 160 160 160 384 384 384 896 896 896 

допM  0 8 16 0 16 32 0 32 64 0 64 128 

M  32 40 48 80 96 112 192 224 256 448 512 576 

LM , 

при L N=  
32 40 64 80 96 144 192 224 320 448 512 704 

доп

класс

M

A M+
,  

% 

0 8,3 16,7 0 6,7 13,3 0 5,6 11,1 0 4,8 9,5 

Из табл. 3.1 следует, что при 1p =  (отсутствие вобуляции) модифицирован-

ный алгоритм БПФ сводится к классическому алгоритму БПФ. При увеличении 

значения p общее количество комплексных сложений остается неизменным, в то 

время как число комплексных умножений возрастает. При этом доля дополни-

тельных комплексных операций по отношению к общему числу комплексных 

операций уменьшается с ростом числа отсчетов: она составляет 16,7%  при 

16N =  и 4p = , и снижается до 9,5%  при 128N =  и том же значении p. 

При 2ap   и 2bq = , например, p – простое число, при 2bN pq p= =   вычис-

ления выполняются по 1b +  – этапной процедурой. На заключительном этапе 

осуществляется дополнительное фазовое вращение отсчетов путем умножения на 

поворачивающий множитель 
2

exp( )m
j k

N

 
. Как видно из структурной схемы 

БПФ, (рис. 1.15), количество комплексных операций не зависит от степени вобу-

ляции периода повторения импульсов. Общее число комплексных сложений и 

умножений определяется следующими формулами как в [65]: 

 ( )2 1A Nb p N= + − ,  

 ( )2 1
2

N
M b p N= + − , 
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заметим, что если L N=  то 2 LM M= . 

В табл. 3.2 представлен результат расчета числа комплексных операций при 

числе сдвигов p-простого числа. 

Таблица 3.2 – Результаты расчетов числа комплексных операций при числе сдви-

гов p-простого числа. 

b 2 3 4 5 

p 3 5 3 5 3 5 3 5 

N 12 20 24 40 48 80 96 160 

2A  48 120 120 280 288 640 672 1440 

2M  36 100 84 220 192 480 432 1040 

Проведен расчет вычислительных затрат модифицированного алгоритма 

БПФ, на основании которого установлено, что при 2 2a bN pq= =   ( 2ap =  и 2bq = ) 

общее количество комплексных сложений остается неизменным при увеличении 

числа различных ППИ, тогда как количество комплексных умножений возрастает. 

При этом доля дополнительных комплексных операций в модифицированном ал-

горитме БПФ уменьшается с 16,7 % до 9,5 % при увеличении числа отсчетов с 16 

до 128 по сравнению с классическим алгоритмом БПФ. Следует отметить, что при  

2bN pq p= =   и p – простом числе необходимость в дополнительных комплекс-

ных операциях отсутствует. Этот результат имеет важное значение для проекти-

рования процессора, реализующего многоканальный фильтр на ПЛИС. 

3.1.3 Выбор аппаратных средств для реализации процессора БПФ  

Во второй половине 1970-х годов появились цифровые сигнальные процес-

соры (ЦСП), которые получили широкое распространение в области телекомму-

никаций, систем приема и передачи сигналов, а также в радиолокации [112]. Про-

граммируемые логические интегральные схемы, включая программируемые поль-

зователем вентильные матрицы (Field Programmable Gate Array – FPGA), которые 

были разработаны в 80-х годах и активно развиваются в 2000-х годах [113]. Оба 
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типа микросхем как ЦСП, так и FPGA широко используются в цифровой обра-

ботке сигналов (ЦОС). 

ЦОС используется в различных областях, таких как аудио- и видеотехника, 

телекоммуникации, медицина, радиолокация и т. д. Используемые в ЦОС микро-

чипы должны соответствовать соответствующим требованиям для обеспечения 

надежной и эффективной работы системы. Прежде всего, к важным задачам ЦОС 

относятся операции реального времени с высокой вычислительной сложностью, 

такие как свертка, умножение матриц, алгоритм БПФ и т. д. Эти операции требу-

ют значительных вычислительных ресурсов, поэтому для их эффективного вы-

полнения необходимо использовать высокопроизводительное устройство, обеспе-

чивающее требуемую точность и скорость обработки, а также такие факторы, как 

энергопотребление, размер и стоимость системы [114]. 

Благодаря вычислительно-ориентированной архитектуре и встроенным бло-

кам умножения с накоплением, ЦСП особенно эффективен при выполнении задач 

в режиме реального времени [115]. Программирование на ЦСП для конкретной 

задачи обычно выполняется с использованием языка высокого уровня, такого как 

C, и с использованием библиотек, ориентированных на конкретные задачи. FPGA 

является гибкой интегральной микросхемой, которая позволяет пользователю 

настраивать ее логику после производства. Благодаря полностью параллельной 

архитектуре FPGA обеспечивают высокую эффективность при выполнении задач 

цифровой обработки сигналов в реальном времени, а также предоставляют широ-

кие возможности для переконфигурации, повторного использования модулей и 

адаптации к специфике конкретных приложений [116]. В работах [117, 118] пред-

ставлено сравнительное исследование эффективности использования FPGA и 

ЦСП для реализации фильтров с конечной импульсной характеристикой (КИХ) и 

бесконечной импульсной характеристикой (БИХ). 

Для оценки производительности цифровых сигнальных процессоров (ЦСП) 

часто используется параметр, отражающий количество операций умножения с 

накоплением, выполняемых за одну секунду. Этот показатель обозначается как 

MACS (Multiply-Accumulate Operations per Second) в английском языке  
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(1 миллиард MACS = 1 GMACS) и является стандартным в технической докумен-

тации к ЦСП. В случае с ПЛИС данный параметр не указывается напрямую, од-

нако его можно вычислить на основе произведения количества встроенных бло-

ков умножения и тактовой частоты [119]. В табл. 3.3 представлены расчетные 

значения производительности в MACS, выраженные в количестве операций 

умножения за секунду (КОУС) для высокопроизводительных ПЛИС (семейство 

Altera Stratix 10) [120, 121], ЦСП серии C6000 от Texas Instruments (TI) [122-126] и 

низкопроизводительных ПЛИС (семейство Altera Cyclone IV) [127, 128]. 

Из табл. 3.3 видно, что благодаря возможностям параллельных вычислений 

ПЛИС обладают значительно более высокой производительностью по сравнению 

с ЦСП при сравнении в области высокопроизводительных вычислений. Даже при 

сравнении с низкопроизводительными ПЛИС по той же цене, ПЛИС по-прежнему 

обладают большей производительностью, чем ЦСП. 

Таблица 3.3 – Максимальное количество операций умножения с накоплением,  

выполняемых за одну секунду для высокопроизводительных ЦСП и FPGA. 

F
P

G
A

 S
tr

at
ix

 1
0

 

G
X

/S
X

 

Название чи-

па 

GX 400/ 

SX 400 

GX 850/ 

SX 850 

GX 1650/ 

SX 1650 

GX 2500/ 

SX 2500 

GX 2800/ 

SX 2800 

КОУС ( 910 ) 1296 4032 6290 10022 11520 

Цена ($) 2000 4200 >10000 >10000 >10000 

Ц
С

П
 с

ер
и

и
 

C
6
0

0
0

 о
т 

T
I 

Название чи-

па 

TMS320C

6211B 

TMS320C

6713B 

TMS320C

6416T 

TMS320C

6454 

TMS320C

6678 

КОУС ( 910 ) 0,333 0,6 4 8 44,8 

Цена ($) 40-50 30-60 150-340 130-240 270-520 

F
P

G
A

 C
y

cl
o

n
e 

IV
 

Название чи-

па 
EP4CE6 EP4CE15 EP4CE30 EP4CE55 

EP4CE 

115 

КОУС ( 910 ) 4,305 16,072 18,942 44,198 76,342 

Цена ($) 20-50 30-80 60-140 160-290 480-800 
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Реализация алгоритмов БПФ многократно выполнялась с использованием 

процессоров общего назначения, цифровых сигнальных процессоров и специали-

зированных микросхем процессоров БПФ. Однако по мере увеличения емкости, 

повышения производительности и снижения стоимости ПЛИС стал перспектив-

ным решением для выполнения задач, требующих значительных вычислительных 

затрат, в том числе таких, как вычисление БПФ [129]. Параллельные алгоритмы 

ЦОС обеспечивают более высокое быстродействие обработки в сложных устрой-

ствах ЦОС по сравнению с последовательными алгоритмами [130]. При этом 

ПЛИС больше подходит для многоканальной обработки данных или многосту-

пенчатой фильтрации, к которым относятся алгоритмы БПФ [116, 131].  

Для тестирования алгоритмов БПФ в данной работе вместо использования 

высокопроизводительных и дорогостоящих чипов серии FPGA Altera Stratix 10 

использован низкопроизводительный чип FPGA Altera Cyclone IV. В табл. 3.4 и 

табл. 3.5 представлены ресурсы семейства устройств Altera Cyclone IV [127]. 

Таблица 3.4 – Ресурсы семейства устройств Cyclone IV E. 

Устройство Логический элемент 

(ЛЭ) 

Встроенная память 

(кбит) 

Встроенные умно-

жители (18*18) 

EP4CE6 6272 270 15 

EP4CE10 10320 414 23 

EP4CE15 15408 504 56 

EP4CE22 22320 594 66 

EP4CE30 28848 594 66 

EP4CE40 39600 1134 116 

EP4CE55 55856 2340 154 

EP4CE75 75408 2745 200 

EP4CE115 114480 3888 266 
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Таблица 3.5 – Ресурсы семейства устройств Cyclone IV GX 

Устройство Логический элемент 

(ЛЭ) 

Встроенная память 

(кбит) 

Встроенные умно-

жители (18*18) 

EP4CGX15 14400 540 0 

EP4CGX22 21280 756 40 

EP4CGX30 29440 1080 80 

EP4CGX50 49888 2502 140 

EP4CGX75 73920 4158 198 

EP4CGX110 109424 5490 280 

EP4CGX150 149760 6480 360 

Реализация алгоритмов БПФ на ПЛИС-FPGA известна из ряда публикаций. В 

работах [132-135] рассмотрены синтезы ДПФ и БПФ на ПЛИС с применением си-

стемы остаточных классов. В [136-138] рассмотрена реализация алгоритма БПФ 

параллельной и последовательной архитектур. Особенности реализации алгорит-

ма БПФ, а также конвейерная архитектура реализации описаны в [139-141]. Архи-

тектура БПФ, основанная на использовании распределенной памяти, служит для 

максимизации пропускной способности и минимизации использования «справоч-

ной таблицы»-look up table (LUT) и регистров в [142]. В [143] реализован алго-

ритм БПФ для обработки радиолокационных сигналов с использованием операто-

ра с плавающей запятой для уменьшения погрешности вычислений, связанных с 

ограниченным динамическим диапазоном представления чисел в формате с фик-

сированной запятой. 

В этой главе проведена реализация алгоритмов БПФ на ПЛИС FPGA для об-

работки неэквидистантных последовательностей импульсов с ДВППИ. Представ-

лен проект такого алгоритма на плате FPGA - Altera Cyclone IV и проведен срав-

нительный анализ полученных FPGA результатов вычисления и результатов вы-

числений в средах MATLAB. 
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3.2 Архитектура модифицированного алгоритма БПФ на ПЛИС типа FPGA 

Рассмотрим вопрос архитектуры реализации БПФ НПИ на ПЛИС типа 

FPGA. Он может выполняться на базе параллельной, последовательной и конвей-

ерной архитектур, выбор которой зависит от конкретного приложения и ресурсов 

используемого чипа. При полной параллельной реализации на каждом этапе алго-

ритма БПФ все операции «бабочка» вычисляются параллельно, и количество дей-

ствительных умножений в четыре раза больше количества операций «бабочка» 

[144, 145]. В связи с этим полная параллельная архитектура обеспечивает более 

высокое быстродействие, но при этом требует большего логического ресурса. С 

другой стороны, последовательная архитектура часто используется в универсаль-

ных приложениях и включает только один блок «бабочка», что позволяет оптими-

зировать использование ресурсов. Однако вычисления операций «бабочка» будут 

многократно повторяться до завершения БПФ, что приведет к значительным вре-

менным затратам [137]. Конвейерная архитектура обеспечивает непрерывную об-

работку потока информации в реальном времени, а также имеет низкое энергопо-

требление. При этом конвейерная архитектура широко применяется в различных 

приложениях для проектирования цифровых схем. 

Каждое комплексное умножение эквивалентно 4 действительным умножени-

ям и 2 действительным сложениям (или вычитаниям), поэтому на каждом этапе 

вычисления модифицированного алгоритма БПФ кроме заключительного этапа 

содержится 2N операций действительного умножения и 4N операций действи-

тельного умножения на заключительном этапе. Подробнее вычислительные за-

траты модифицированного БПФ при обработке НПИ проанализированы в табл. 

3.1. В FPGA умножение обычно реализуется с помощью встроенных умножите-

лей в блоке ЦОС либо метода «сдвига и сложения». Количество встроенных 

умножителей ограничено поэтому необходимо эффективно использовать их. Из 

табл. 3.4 и табл. 3.5 видно, что при 256N   полная параллельная реализация дан-

ного модифицированного алгоритма БПФ не может быть выполнена на семействе 
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Altera Cyclone IV, поэтому в этом разделе мы рассмотрим последовательную и 

конвейерную архитектуры модифицированного алгоритма БПФ. 

3.2.1 Последовательная архитектура модифицированного алгоритма БПФ 

НПИ на ПЛИС типа FPGA 

При использовании архитектуры с последовательной обработкой использует-

ся только один общий блок вычисления «бабочка». Такой блок используется для 

каждого коэффициента вращения, что позволяет преодолеть недостаточное коли-

чество логических вентилей и встроенных умножителей. Пусть каждый цикл вы-

числений рассматривается как время от момента считывания данных из ОЗУ до 

записи результатов из блока «бабочка» в ОЗУ. При этом каждый цикл вычисления 

включает 5 тактов. Также задержка между циклами вычислений включает 2 такта 

и общее количество циклов вычисления равно ( )2log 2N N . Поэтому результат 

вычисления N – точечного модифицированного алгоритма БПФ будет получен за: 

 ( ) ( )2 22 log 2 5 log 5t N N N N=  + = +  (тактов). (3.1) 

На рис. 3.1 представлена последовательная архитектура БПФ. 
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Рисунок 3.1 – Последовательная архитектура  

модифицированного алгоритма БПФ. 
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Структура на рис. 3.1 отличается от архитектуры, описанной в [108] исполь-

зованием ОЗУ для хранения коэффициентов вращения вместо постоянного запо-

минающего устройства (ПЗУ), что позволяет уменьшить количество логических 

элементов при реализации. 

В зависимости от этапа вычисления БПФ следует применить обычное вычис-

ление (операция radix-2) или модифицированное вычисление (модифицированная 

операция radix-2) в блоке «бабочка». Эти вычисления в блоке «бабочка» пред-

ставлены на рис. 1.9. Также в каждом цикле вычисления необходимо выполнять 2 

операции комплексного умножения. Поэтому для обеспечения параллельного вы-

числения в блоке «бабочка» необходимо использовать 2 подблока комплексного 

умножения и блок суммирования.  

Блоки ОЗУ 1 и 2 предназначены для загрузки исходных данных, а также для 

сохранения промежуточных значений блока «бабочка» и выгрузки данных. Блоки 

ОЗУ 3-6 с инициализированными данными сохраняют коэффициенты вращения 

k

NW  и модифицированные коэффициенты вращения ,

k

NW  и передают эти коэффи-

циенты через мультиплексор в блок «бабочка» в соответствии с этапом вычисления. 

Промежуточные данные с блоков ОЗУ 1 и 2 непрерывно поступают в блок 

вычисления «бабочка» и вновь записываются в блоки ОЗУ 1 и 2 под управлением 

блока контроллера. В то же время блок контроллера управляет чтением данных с 

блоков хранения коэффициентов вращения (расположенных в блоках ОЗУ 3-6), 

выбором коэффициентов вращения классического БПФ и модифицированных ко-

эффициентов вращения. Процессы чтения и записи данных осуществятся одновре-

менно с использованием двухпортовых ОЗУ. Также блок контроллера генерирует 

сигналы для старта и стопа вычислений, необходимые при выгрузке результатов. 

Для того, чтобы быстро вычислять умножение необходимо заранее рассчи-

тывать константы коэффициентов вращения и хранить их в блоках ОЗУ 3-6. При 

выполнении операций с дробными числами в реальном времени предлагается ис-

пользование арифметики с фиксированной запятой, что уменьшит требования к 

оборудованию и времени обработки. При этом коэффициенты вращения необхо-
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димо нормализовать, а нормированные значения любых двух соседних точек 

должны быть различимы, что позволит определить необходимое количество би-

тов для представления чисел с фиксированной запятой [138]. Использование раз-

личных способов нормирования коэффициентов для нормализации приведет к 

различным ошибкам округления. В табл. 3.6 для примера представлены первые и 

последние 5 нормированных коэффициентов вращения со степенью вобуляции 

0,2 =  для 1024-го точечного модифицированного алгоритма БПФ. В зависимо-

сти от требования точности округления можно выбрать нормированный коэффи-

циент, что рассмотрено ниже при анализе результатов. 

Таблица 3.6 – Нормированные модифицированные коэффициенты вращения в 

различных частотных каналах k. 

k ,

k

NW
 10-бит 12-бит 14-бит 16-бит 

0 1+0j 256+0j 1024+0j 4096+0j 16384+0j 

1 1–0,0049j 256–1j 1024–5j 4096–20j 16384–80j 

2 1–0,0098j 256–3j 1024–10j 4096–40j 16383–161j 

3 
0,9999–

0,0147j 
256–4j 1024–15j 4096–60j 16382–241j 

4 
0,9998–

0,0196j 
256–5j 1024–20j 4095–80j 16381–322j 

5 
0,9997–

0,0245j 
256–6j 1024–25j 4095–101j 16379–402j 

507 
0,3207–

0,9472j 
82–22j 328–969j 1313–3879j 5253–15519j 

508 
0,3183–

0,9480j 
81–242j 325–970j 1303–3882j 5215–15532j 

509 
0,3160–

0,9488j 
80–242j 323–971j 1294–3886j 5177–15544j 
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Продолжение таблицы 3.6 

k ,

k

NW
 10-бит 12-бит 14-бит 16-бит 

510 
0,3137–

0,9495j 
80–243j 321–972j 1284–3889j 5139–15557j 

511 
0,3114–

0,9503j 
79–243j 318–973j 1275–3892j 5101–15570j 

3.2.2 Конвейерная архитектура модифицированного алгоритма БПФ на ПЛИС 

типа FPGA 

Для уменьшения общего времени вычисления необходимо обеспечить парал-

лельность вычислений между этапами вычисления в соответствии с рис. 3.2. При 

этом используется конвейерная архитектура для непрерывной обработки сигналов 

на каждом этапе. На каждом вычислительном этапе используется блок «бабочка», 

блоки ОЗУ и только на заключительном этапе используется блок «модифициро-

ванная бабочка». Блок контролера генерирует адресы записи и считывания из 

ОЗУ и сигналы для согласованной работы блоков. 

ОЗУ

«бабочка» «бабочка»
ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ
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контроллер
 

Рисунок 3.2 – Конвейерная архитектура 8-го точечного 

модифицированного алгоритма БПФ  

Процесс вычислений в конвейерной структуре описан следующим образом. 

После записи входных действительных и мнимых данных в ОЗУ начинается про-



92 

 

цесс вычислений первого этапа. Следующий этап вычислений выполняется сразу 

после того, как выходные данные текущего этапа будут записаны в ОЗУ следую-

щего этапа, и эти данные являются валидными для вычисления. Благодаря тому, 

что вычисления на следующем этапе начинаются без ожидания завершения всех 

вычислений на текущем этапе, что удается значительно сократить общее время 

вычислений. На рис. 3.3 представлена временная диаграмма чтения и записи дан-

ных с блоков ОЗУ, где rd_ptr адрес для чтения и wr_ptr адрес для записи, delayT  – 

фиксированная задержка с момента чтения данных для одного вычисления «ба-

бочка» до записи промежуточных данных в ОЗУ следующего этапа, 
1  и 

2  – вре-

мени ожидания доступности входного сигнала для вычислений на следующем 

этапе.  
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Рисунок 3.3 – Временная диаграмма для чтения и записи данных 

с блоков ОЗУ (1 и 2) при 8N =  

Задержка с момента чтения данных до записи в ОЗУ, что требует 4delayT =  

тактов. В связи с этом для N-точечного модифицированного алгоритма БПФ ре-

зультат вычисления будет: 
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3.3 Реализация модифицированного алгоритма БПФ на ПЛИС 

Для реализации модифицированного алгоритма БПФ на конкретной ПЛИС 

необходимо определить требуемые ресурсы для использования: встроенных 

умножителей блока «бабочка», регистров, логических элементов, а также объем 

памяти для хранения промежуточных значений и коэффициентов вращения. 

3.3.1 Реализация модифицированного алгоритма БПФ с последовательной ар-

хитектурой на ПЛИС 

При использовании последовательной архитектуры в отличие от обычного 

блока «бабочка» используемый в модифицированном БПФ блок «бабочка» имеет 

два блока комплексного умножения (1-й комплексный умножитель и 2-й ком-

плексный умножитель) и блок комплексного сумматора/вычитателя, структура 

блока «бабочка» представлена на рис. 3.4. 
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Рисунок 3.4 – Структура блока «бабочка» 
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Входные сигналы блока «бабочка» включают действительный и мнимый ча-

сти первого комплексного отсчета (Re_i1 и Im_i1), действительный и мнимый ча-

сти второго комплексного отсчета (Re_i2 и Im_i2), коэффициенты вращения (cos и 

sin), а также выборочный сигнал (en_mod) для выбора выхода блока комплексного 

сумматора/вычитателя и управляющий сигнал (valid_in), указывающий входные 

данные готовы к вычислению. Действительная и мнимая части (cos_2 и sin_2) до-

полнительного множителя je   поступают во 2-й комплексный умножитель, кото-

рый неизменен для всех циклов вычислений и предварительно назначен в блоке 

«бабочка». Выходные сигналы блока «бабочка» включают действительную и 

мнимую части первого выходного комплексного отсчета (Re_o1 и Im_o1), дей-

ствительный и мнимый части второго выходного комплексного отсчета (Re_o2 и 

Im_o2), управляющий сигнал (valid_out) указывает, что выходы блока «бабочка» 

готовы для обработки в следующем блоке. 

Входные сигналы блока «бабочка» (Re_i2 и Im_i2) с блоков двухпортового 

ОЗУ (1 и 2) поступают в 1-й комплексный умножитель, где происходит перемно-

жение первого комплексного отсчета с основными коэффициентами вращения из 

блоков ОЗУ (3-6). Выходные сигналы 1-го комплексного умножителя поступают 

в блок комплексного сумматора/вычитателя и в 2-й комплексный умножитель, в 

котором вычисляется произведение с дополнительном коэффициентом вращения. 

Результаты умножения из 2-го комплексного умножителя поступают в блок ком-

плексного сумматора/вычитателя для суммирования (и вычитания) и выбора вы-

ходного сигнала блока.  

Структура блоков комплексного умножения одинакова и представлена на 

рис. 3.5. Она содержит 4 встроенных умножителя, 2 сумматора/вычитателя и 2 ре-

гистра сдвига, которые используются для сдвига результата умножения, что необ-

ходимо при умножении на нормализованные коэффициенты вращения. 
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Рисунок 3.5 – Структура блока комплексного умножения 

Структура блока комплексного сумматора/вычитателя изображена на рис. 

3.6, который состоит из 6 сумматоров - вычитателей, 2 мультиплексоров и 4 за-

щелок. Выходные сигналы блоков комплексного умножения и выходные сигналы 

блоков ОЗУ (1 и 2) поступают в блок комплексного сумматора/вычитателя, в ко-

тором выполняются вычисления согласно формулам на рис. 1.9. Выходные сигна-

лы определяются мультиплексорами в зависимости от этапа вычисления модифи-

цированного алгоритма БПФ. 
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Рисунок 3.6 – Структура блока суммирования (вычитания) 
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Первые выходные комплексные отсчеты (Re_o1 и Im_o1) вычисляются сум-

маторами, в которых суммируются первые входные комплексные отсчеты (Re_i1 

и Im_i1) и результат первого комплексного умножителя (Re_o_temp1 и 

Im_o_temp1): 

Re_ o1 Re_ i1 Re_ o _ temp1 при valid_in 1,

Im_ o1 Im_ i1 Im_ o _ temp1 при valid_in 1.

= + =


= + =
 

Вторые выходные комплексные отсчеты определяются как: 

Re_ o2 Re_ i1- Re_o_temp2 en _ mod 1 и valid_in 1,

Im_ o2 Im_ i1- Im_ o_temp2 en _ mod 1 и valid_i

при 

при n 1,

= = =


= = =
 

Re_ o2 Re_ i1- Re_ o_temp1 en _ mod 0 и valid_in 1,

Im_ o2 Im_ i1- Im_ o_temp1 en _ mod 0 и valid_i

при 

при n 1.

= = =


= = =
 

При valid_in 0=  выходные сигналы сохраняют предыдущее значение с по-

мощью защелки. 

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

ОЗУ

( ),Re k

NW

( ),Im k

NW

1
cos

sin

( )Re k

NW

D

E

Q

D

E

Q

D

E

Q

D

E

Q

&

&

( )Im k

NW

0

0

1rd_ptr

en_mod

en_rd

тактовый 

сигнал  

Рисунок 3.7 – Архитектура блоков ОЗУ (3-6) для хранения  

коэффициентов вращения  
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Архитектура блоков ОЗУ (3-6) для хранения коэффициентов вращения пред-

ставлена рис. 3.7. В блоках ОЗУ (3-6) используются четыре элемента памяти ОЗУ 

с инициализированными данными для хранения классических и модифицирован-

ных коэффициентов вращения; четыре элемента памяти D-триггер для хранения 

читаемых значений из блоков ОЗУ, два логических элемента И для разрешения 

обновления данных из необходимых блоков ОЗУ, два мультиплексора для выбора 

необходимых коэффициентов вращения на выходе. 

Блок контролера генерирует адрес для чтения rd_ptr, разрешающего сигнала 

чтения en_rd и выборочного сигнала en_mod, которые позволяют чтение необхо-

димых данных из элементов памяти ОЗУ. Когда _ 1en rd =  и _ 1en mod = , проис-

ходит обновление выходных сигналов D-триггеров, соединенных с ОЗУ, содер-

жащим модифицированные коэффициенты вращения. Если _ 1en rd =  и 

_ 0en mod = , то обновляются выходные сигналы D-триггеров, соединенных с 

ОЗУ, содержащим классические коэффициенты вращения. При _ 0en rd =  выхо-

ды сохраняют предыдущие значения. Выборочный сигнал en_mod равен единице 

только на последнем этапе вычисления БПФ, а на всех остальных этапах равен 

нулю. Выходы блоков ОЗУ (3-6) являются действительной и мнимой частями ко-

эффициентов вращения, которые в соответствии с этапом вычисления модифици-

рованного алгоритма БПФ будут классическими или модифицированными. Вы-

ходы блоков (3-6) определятся как: 

( )

( ),

Re  если en_mod 0 и en_rd 1,
cos

Re  если en_mod 1 и en_rd 1,

k

N

k

N

W

W

 = =
= 

= =

 

( )

( ),

Im  если en_mod 0 и en_rd 1,
sin

Im  если en_mod 1 и en_rd 1,

k

N

k

N

W

W

 = =
= 

= =

 

где Re и Im – обозначают действительную и мнимую части комплексного числа. 
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3.3.2 Реализация модифицированного алгоритма БПФ с конвейерной архитек-

турой на ПЛИС 

При конвейерной архитектуре модифицированного алгоритма выходные 

данные блоков «бабочка» и «модифицированная бабочка» поступают в блоки 

ОЗУ следующего этапа, поэтому обратные связи отсутствуют. Блок контролера 

также генерирует адреса записи и чтения в блоки ОЗУ и сигнал для разрешения 

вычислений в блоках «бабочка» и «модифицированная бабочка». Блок «модифи-

цированная бабочка» на заключительном этапе отличается от блока «бабочка» 

количеством комплексных умножений (рис. 3.8).  

комплексный 
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Im_i2
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Im_i1
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sin2

Re_o1

Im_o1
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модифицированная 
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(б) 

Рисунок 3.8 – Структуры вычислительных блоков  

(а) с операцией radix-2 «бабочка», 

(б) с модифицированной операцией radix-2 «модифицированная бабочка» 
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На входах блоков вычисления «бабочка» и «модифицированная бабочка» нет 

сигналов для выбора выхода блока (en_mod), так как на каждом этапе имеется от-

дельный блок вычисления и блок хранения коэффициентов вращения. Это приво-

дит к упрощению структуры блока хранения коэффициентов вращения (рис. 3.9) 

и блока комплексного сумматора/вычитателя (рис. 3.10) по сравнению с последо-

вательной структурой модифицированного алгоритма БПФ (рис. 3.7 и рис. 3.6). 

При этом блок комплексного умножения одинаков в обеих структурах (последо-

вательной и конвейерной). 
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Рисунок 3.9 – Архитектура блоков ОЗУ для хранения  

коэффициентов вращения  
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Рисунок 3.10 – Структура блока комплексного сумматора/вычитателя 
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3.4 Результаты синтезирования 

В этом разделе представлены логические ресурсы, используемые в FPGA для 

реализации модифицированного алгоритма БПФ, а также результаты испытаний 

предлагаемого данного алгоритма для обработки НПИ. Лабораторный макет в 

[110] позволяет проектировать и экспериментально тестировать работу модифи-

цированного алгоритма БПФ. Структурная схема макета изображена на рис. 3.11 и 

включает в себя отладочную плату FPGA, персональный компьютер со стандарт-

ным и разработанным программным обеспечением и коммуникационные кабели. 

Отладочная плата 

FPGA

Персональный компютер

Кабель программатора USB-blaster 
USB-

PC
JTAG

Кабель RS232-USB к UART 
UARTUSB-

PC

Монитор Семисегментные 

индикаторы

 

Рисунок 3.11 – Структурная схема макета 

Для описания модифицированного алгоритма БПФ использован язык Verilog 

HDL, проект платы создан в среде разработки Quartus Prime 19.1 Little edition. За-

пись программы на отладочную плату выполняется с помощью программатора 

USB-blaster. В макете формируется цифровой сигнал в среде MATLAB, который 

передается с персонального компьютера в плату кабелем адаптера-конверта с 

USB на RS232 UART (Universal asynchronous receiver-transmitter-универсальный 

асинхронный приемопередатчик). В плате производятся обработка входных циф-

ровых сигналов и передача сигнала в персональный компьютер. Семисегментные 

индикаторы, установленные на плате, отображают количество тактов, необходи-

мых для обработки сигналов. На мониторе компьютера отображаются уровни 

спектральных составляющих сигнала на основе теоретического расчета алгорит-

мом БПФ, выполненного с помощью MATLAB, и аналогичные результаты обра-

ботки сигналов на плате FPGA. 
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В качестве чипов FPGA использованы Cyclone IV EP4CE6E22C8 и Cyclone IV 

EP4CE115F29C7, которые установлены на отладочных платах с тактовой частотой 

50 МГц (рис. 3.12 и рис. 3.13). Полученные результаты из FPGA сравниваются с 

результатами вычисления в среде MATLAB. 

 

Рисунок 3.12 – Плата FPGA на базе микросхемы чипа  

Altera Cyclone IV EP4CE6E22C8 
 

 

Рисунок 3.13 – Плата FPGA на базе микросхемы чипа Cyclone IV EP4CE115F29C7 
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В качестве тестирования использовались данные, представленные в арифме-

тике с фиксированной запятой. Входные данные квантуются до 8 бит и при обра-

ботке расширяются до 24 бит, включая 8 бит для хранения дробной части. На 

рис. 3.14 показана зависимость отношения сигнал-квантовый шум от количества 

бит коэффициентов вращения. При количестве бит коэффициентов равном и боль-

шем 12 отношение сигнал-квантовый шум мало изменяется и приближается к 44 

дБ. 
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Рисунок 3.14 – Зависимость отношения сигнал-квантовый шум от разрядности 

коэффициентов вращения 

При исследовании ошибок вычисления модифицированного алгоритма БПФ 

из FPGA используется отладочная плата Cyclone IV EP4CE6E22C8. В табл. 3.7 

представлены необходимые ресурсы для реализации модифицированного алго-

ритма БПФ с последовательной архитектурой на Cyclone IV EP4CE6E22C8. 

Таблица 3.7 – Ресурсы для реализации модифицированного алгоритма БПФ. 

N 
Логический элемент 

(ЛЭ) 

Встроенная память 

(кбит) 

Встроенные 

умножители (18*18) 

256 1584 25% 19480 7% 15 100% 

512 1622 26% 31771 11% 15 100% 

1024 1687 27% 56350 20% 15 100% 
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Из табл. 3.7 видно, что с увеличением количества отсчетов требуется боль-

ший объем памяти для хранения промежуточных результатов вычислений и ко-

эффициентов вращения. Использован только один блок «бабочка» при обработке, 

поэтому количество требуемых встроенных умножителей не изменяется. 

В табл. 3.8 представлены результаты вычисления первых 10 отсчетов из FPGA 

и результаты вычисления в среде MATLAB при реализации 1024-го точечного мо-

дифицированного алгоритма БПФ. Степень вобуляции периода повторения им-

пульсов сигнала 0,2 = . В качестве входного сигнала использована квантованная 

аддитивная смесь сигнала и белого гауссовского шума с отношением сигнал-шум 

15 дБ, а также коэффициенты вращения нормированы на 16 битов (со знаком). 

Таблица 3.8 – Результаты вычисления модифицированного алгоритма БПФ из 

MATLAB и FPGA. 

N MATLAB FPGA 

0 1314-j1764 1314-j1764 

1 505,46-j849,43 504,69-j849,72 

2 348,33-j643,06 348-j643,20 

3 233,09-j411,09 232,52-j410,99 

4 328,45-j268,33 328,25-j268,43 

5 171-j354,30 170,73-j354,53 

6 189,47-j133,70 189,13-j133,69 

7 197,39-j147 197,05-j147,04 

8 111,32-j92,29 111,23-j92,33 

9 224,09-j126,32 223,91-j126,49 

На рис. 3.15 показаны различия в результатах вычислений из FPGA и моде-

лирования в MATLAB, где 
Re  и 

Im  соответствуют отклонениям действитель-

ных и мнимых результатов вычисления, k-номера отсчетов. Можно видеть, что 

ошибки различия между результатами FPGA и MATLAB очень малы. Эти ошибки 
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возникают в процессе округления коэффициентов вращения, а также битовом пе-

реполнении дробной части числа с фиксированной запятой.  

0 200 400 600 800
-1

-0,5

0

Re

k
 

0 200 400 600 800
-0,5

0

Im

k
 

а б 

Рисунок 3.15 – Ошибки отклонений результатов вычисления из FPGA и  

результатов вычислений из MATLAB 

Для уменьшения этих ошибок предлагается нормирование коэффициентов 

вращения в сторону повышения двоичного порядка (сдвигом влево), а также рас-

ширение диапазона представления чисел с фиксированной запятой. В табл. 3.9 

представлены среднеквадратические ошибки результатов вычисления модифици-

рованного алгоритма БПФ в FPGA и ошибки в отношении сигнал-шум при раз-

ных нормированных коэффициентах, где 
Re , 

Im  соответствуют СКО по всем 

отсчетам действительной и мнимой части и ( )2 2

Re Im/sE  +  - отношение энергии 

сигнала к дисперсии шума квантования коэффициентов вращения. 

Таблица 3.9 – СКО по всем отсчетам и отношения сигнал-шум шума квантования 

коэффициентов вращения 

,

k

NW ,
k

NW  6-бит 10-бит 12-бит 14-бит 16-бит 

Re  22,48 3,33 0,92 0,22 0,05 

Im  12,58 6,59 1,68 0,33 0,04 

( )2 2

Re Im/sE  +  , 

дБ 

28,46 39,31 51,02 64,67 79,79 
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Из табл. 3.9 видеть, что чем выше разрядность нормированных коэффициен-

тов вращения, тем меньше СКО по всем отсчетам, однако при этом требуется 

больше ресурсов для обработки и хранения данных. Выбор числа бит для норми-

рования коэффициентов вращения также зависит от необходимой точности вы-

числений в конкретной задаче. 

На рис. 3.16. показаны амплитуды отсчетов 
модA , полученные из FPGA с уче-

том вобуляции периода повторения импульсов и амплитуды отсчетов 
класA , вы-

численных с использованием классического алгоритма БПФ. 
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Рисунок 3.16 – Амплитуды отсчетов из FPGA по классическому алгоритму (а, в) и 

модифицированному алгоритму БПФ (б, г) 

Из рис. 3.16 видно, что применение модифицированного алгоритма повыша-

ет пик по амплитуде на 5%, в случае 0,2 =  для номера частотного отсчета сиг-

нала, равного 511 при реализации 1024 точечного модифицированного алгоритма 

БПФ. 
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При реализации 256-точечного алгоритма БПФ проведено исследование вли-

яния степени вобуляции периода повторения импульсов на пик выходных много-

канальных фильтров по амплитуде с применением модифицированного алгоритма 

БПФ ( модA ) и классического алгоритма БПФ ( классA ). В качестве входного сигнала 

не добавлялся внешний БГШ. Результат эксперимента представлен в табл. 3.10. 

Таблица 3.10 –Отношение мощности пикового значения сигнала модифициро-

ванного алгоритма БПФ к пиковому сигналу классического алгоритма БПФ 

v 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 

мод классA A  1,006 1,024 1,056 1,104 1,169 

Из табл. 3.10 следует, что с увеличением степени вобуляции периода повто-

рения импульсов отношение пика увеличивается в связи с тем, что учитывается 

вобуляция периода повторения импульсов при вычислении модифицированного 

алгоритма БПФ. А также отношение пиков мод классA A  по амплитуде при измене-

нии степени вобуляции периода повторения импульсов по результатам вычисле-

ния из ПЛИС меняется на 16 %. 

Из табл. 3.4 видно, что ресурсов чипа Cyclone IV EP4CE6E22C8 недостаточ-

но для реализации конвейерной архитектуры модифицированного алгоритма БПФ 

при большем числе отсчетов. При этом для исследования времени обработки мо-

дифицированного алгоритма БПФ используется отладочная плата с чипом 

Cyclone IV EP4CE115F29C7, который содержит достаточные ресурсы для реали-

зации конвейерной архитектуры БПФ. Для обеспечения большого отношения 

сигнал-шум выбирается количество 14 бит для коэффициентов вращения. Ресур-

сы для синтезирования 256-точечного модифицированного алгоритма БПФ при 

использовании последовательной и конвейерной архитектур представлены в табл. 

3.11. 
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Из табл. 3.11 следует, что использование последовательной архитектуры тре-

бует меньших ресурсов (логических элементов, памяти и встроенных умножите-

лей) по сравнению с конвейерной архитектурой. В частности, количество встро-

енных умножителей уменьшается 4 раза. Однако конвейерная архитектура будет 

иметь преимущество по времени обработки. Результаты синтезирования показы-

вают, что максимальная тактовая частота выполнения операций (в условиях вы-

сокой внешней температуры) и при напряжении питания 1,2 В составляет 

223 МГц (при последовательной архитектуре) и -  200 МГц (при конвейерной ар-

хитектуре). Для N-точечного модифицированного алгоритма БПФ результат вы-

числения будет получен за ( )2log 5N N +  тактов при последовательной архитек-

туре как в (3.1) и ( )22 2 4logN N− +  тактов при конвейерной архитектуре как в 

(3.2). В связи с этим обеспечивает время вычисления 256-точечного модифициро-

ванного алгоритма БПФ по последовательной и конвейерной архитектурам соот-

ветственны за 9,2  мкс и 2,71 мкс. Результаты по времени вычисления модифи-

цированного алгоритма БПФ согласуются с требованием, указанным в разделе 

3.1.1 (
БПФ 13,2 t мкс ), что обеспечивает возможность применения представлен-

Таблица 3.11 – Ресурсы для синтеза 256-точесного модифицированного алгорит-

ма БПФ с использованием последовательной и конвейерной архитектуры на чипе 

Cyclone IV EP4CE115F29C7 

Архитектура Последовательная  Конвейерная  

Ресурсы Используемые Доступные Используемые Доступные 

Логические 

элементы 
1478 114480 5858 114480 

Объем памяти 

(бит) 
19480 3981312 102080 3981312 

Встроенные 

умножители 

(9*9) 

32 532 128 532 
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ных архитектур вычисления для реализации разработанных модифицированных 

алгоритмов БПФ в реальных РЛС. 

3.5 Выводы к третьей главе 

Проведен расчет вычислительных затрат модифицированного алгоритма 

БПФ, на основании которого установлено, что при количестве отсчетов 

2 2a bN pq= =   ( 2ap =  и 2bq = ) общее количество комплексных сложений оста-

ется неизменным при увеличении числа различных частот повторения импульсов, 

тогда как количество комплексных умножений возрастает. При этом доля допол-

нительных комплексных операций в модифицированном алгоритме БПФ умень-

шается с 16,7 % до 9,5 % при увеличении числа отсчетов с 16 до 128 по сравнению 

с классическим алгоритмом БПФ. 

Эксперимент проводился на разных микросхемах ПЛИС, при анализе по-

грешности модифицированного алгоритма БПФ на ПЛИС была использована 

микросхема Cyclone IV EP4CE6E22C8. В зависимости от требуемого отношения 

сигнал-шум квантования можно обоснованно выбрать количество бит коэффици-

ентов вращения. Так при отношении сигнал-шум квантования равном 44 дБ оно 

не изменяется при количестве бит коэффициентов вращения равном или большем 

12. Результаты проектирования 1024-точечного модифицированного алгоритма 

БПФ показывают, что при нормализации коэффициента вращения на 16 бит по-

грешность результата расчета от ПЛИС по сравнению с MATLAB очень низкая, 

СКО действительной части составляет 0,05, а мнимой части – 0,04. При этом от-

ношение сигнал-шум ошибки составляет 79,79 дБ.  

Результаты эксперимента показывают, что модифицированный алгоритм 

БПФ дает лучшие результаты, чем классический алгоритм БПФ при обработке 

НПИ. При применении модифицированного алгоритма значение пика по ампли-

туде может увеличиваться до 16 %, что, например, в радиолокации эквивалентно 

увеличению дальности обнаружения объекта на 8 %. Кроме того, с ростом значе-

ния СВППИ наблюдается увеличение пика по мощности, что соответствует ре-

зультатам исследования эффективности МФ, представленного в главе II. 
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Хотя модифицированный алгоритм БПФ выполняет дополнительные умно-

жения по сравнению с классическим БПФ на заключительном этапе, это не влияет 

на время вычисления, благодаря возможности параллельных вычислений на 

ПЛИС. Он требует лишь большего количества ресурсов для реализации, что свя-

зано с добавлением комплексного умножителя в блок «бабочка» для выполнения 

дополнительных умножений. Для исследования времени обработки используется 

чип Cyclone IV EP4CE115F29C, который обеспечивает реализацию конвейерной 

архитектуры. При синтезировании 256-го точечного модифицированного алго-

ритма БПФ последовательная архитектура обеспечивает использование меньшего 

ресурса (количество встроенных умножителей в 4 раза меньше по сравнению с 

конвейерной архитектурой). Однако параллельная архитектура обеспечивает в 3,3 

раза более быстрые вычисления. 
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

На основании исследования формулируются следующие выводы и практиче-

ские рекомендации: 

1. Использование модифицированного алгоритма БПФ приводит к возникно-

вению дополнительного бокового лепестка в АЧХ фильтра. Наличие дополни-

тельного бокового лепестка в АЧХ обусловлено теми же эффектами, что и появ-

ление дополнительного бокового лепестка в спектре сигнала при неэквидистант-

ном периоде следования импульсов. Число дополнительного бокового лепестка 

увеличивается с ростом количества различных частот повторения, а их уровень 

может достигать до -2 дБ в зависимости от номера канала и степени вобуляции. 

2. При обработке сигнала с двухпериодной вобуляцией периода повторения 

импульсов с 0,33 =  на фоне белого шума применение модифицированного ал-

горитма БПФ увеличивает среднюю вероятность правильного обнаружения сиг-

нала на 10 %  и обеспечивает улучшение среднего коэффициента улучшения от-

ношения сигнала-шум на 1,6 дБ. В случае обработки сигнала с трехпериодной во-

буляцией периода повторения импульсов при 0,3 = =  применение алгоритма 

модифицированного алгоритма БПФ увеличивает вероятность на 5 %  и улучшает 

отношение сигнал/шум на 1,17 дБ 

3. При обработке сигнала на фоне помехи и шума комбинация классического 

и модифицированного алгоритмов БПФ обеспечивает повышение среднего энер-

гетического выигрыша в отношении сигнал-(помеха+шум) на 1,8 дБ и увеличение 

средней вероятности правильного обнаружения сигнала на 5 % при обработке 

двухпериодной неэквидистантной последовательности импульсов по сравнению с 

многоканальным фильтром на основе классического алгоритма БПФ. 

4. При 30Q =  дБ и 0,2 =  применение модифицированного алгоритма БПФ 

обеспечивает уменьшение средней относительной погрешности оценки частоты 

сигнала с неэквидистантным периодом следования импульсов на 38 % по сравне-

нию с многоканальным фильтром на основе классического алгоритма БПФ. 



111 

 

5. Практическая реализация на основе ПЛИС модифицированного и комби-

нированного алгоритмов БПФ для обработки неэквидистантных последователь-

ностей отсчетов сигнала не увеличивает время выполнения алгоритма и обеспе-

чивает, например, для 256-го точечного входного сигнала и степени вобуляции 

его периода повторения, равной 0,2, увеличение отклика фильтра на частоте сиг-

нала на 16 %, что в радиолокации эквивалентно увеличению дальности обнару-

жения объекта до 8 %. 

Полученные результаты обеспечивают достижение целей диссертационной 

работы состоящие в повышении эффективности многоканального фильтра обра-

ботки сигнала с переменным периодом следования, снижении погрешности оцен-

ки модулирующей частоты неэквидистантной последовательности импульсов и 

реализации модифицированного алгоритма БПФ на ПЛИС для применения в ре-

альных проектах. Перспективы развития исследования обеспечат повышение 

дальности обнаружения радиолокационных объектов. 
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СПИСОК СОКРАЩЕНИЙ 

АЦП – Аналого-цифровой преобразователь 

АЧХ – Амплитудно-частотная характеристика 

БГШ – белый гауссовский шум 

БИХ – Бесконечная импульсная характеристика 

БПФ – Быстрое преобразование Фурье 

ВИМ – Временная импульсная модуляция 

ГКН – Генератор когерентного напряжения  

ДБЛ – Дополнительны боковой лепесток 

ДВППИ – Двухпериодная вобуляция периода повторения импульсов 

ДПС – Доплеровский процессор сигналов 

ДПФ – Дискретное преобразование Фурье 

КИХ – Конечная импульсная характеристика 

КОУС  – Количество операций умножения за секунду 

МФ – Многоканальный фильтр 

МЧФ – Многоканальный частотный фильтр 

НПИ – Неэквидистантная последовательность импульсов 

ОЗУ – Оперативное запоминающее устройство 

ПЗУ – Постоянное запоминающее устройство 

ПЛИС – Программируемая логическая интегральная схема 

РЛС – Радиолокационная система 

РТС – Радиотехническая система 

СВППИ – Степень вобуляции периода повторения импульсов 

СДЦ  – Селекции движущихся целей  

СКО – Среднеквадратическое отклонение  

ТВППИ – Трехпериодная вобуляция периода повторения импульсов 

УДБЛ – Уровень дополнительного бокового лепестка 

УП – Узкополосная помеха 

УПЧ – Усилитель промежуточной частоты 
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ФД – Фазовой детектор 

ФИМ – Фазоимпульсная модуляция 

ЧИМ – Частотно-импульсная модуляция 

ЧПИ – Частотное повторение импульсов 

ЦОС – Цифровая обработка сигналов 

ЦСП – Цифровой сигнальный процессор 

ЭПИ – Эквидистантная последовательность импульсов 

FPGA – Field Programmable Gate Array 

GMACS – Giga Multiply-Accumulate Operations per Second 

LUT – Look up table  

MACS  – Multiply-Accumulate Operations per Second 

TI – Texas Instrument 

UART  – Universal asynchronous receiver-transmitter 
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