
Глава 2. Алгоритми обробки радіонавігаційних параметрів  

та виділення навігаційного повідомлення 

До сучасних СНС ставлять високі вимоги з точності навіга-

ційних визначень. Це обумовлює необхідність розгляду методів 

оптимальної обробки сигналів і оцінювання координат при побудо-

ві навігаційного обчислювача. За своєю суттю навігаційна задача 

визначення вектора споживача  є задачею оцінювання координат 

об'єкта (у загальному випадку рухомого) за спостереженнями сиг-

налів від джерел випромінювання з відомими координатами. Мате-

матичним апаратом, який дозволяє проводити синтез оптимальних 

систем оцінювання координат об'єкта, може бути теорія оптималь-

ної фільтрації. 

Задача синтезу оптимальної системи фільтрації формулюєть-

ся як знаходження такої системи, яка в результаті обробки спосте-

режень у кожен поточний  момент часу формує оцінку  вектора 

споживача з мінімальною дисперсією похибки оцінювання. 

Задачу оцінки вектора  споживача розбивають на два етапи: 

етап оптимальної оцінки і фільтрації інформаційних параметрів ра-

діосигналів та етап  розв’язання навігаційних задач і оцінки навіга-

ційних параметрів. 

На першому етапі розв’язується задача пошуку сигналу і сте-

ження (фільтрації радіонавігаційних параметрів сигналу), а на дру-

гому етапі обчислюються оцінки вектора споживача з використан-

ням  отриманих  на першому етапі оцінок радіонавігаційних пара-

метрів і відповідних навігаційних функцій. 

2.1. Алгоритми обробки радіонавігаційних параметрів сигналу 

У режимі пошуку сигналу здійснюється груба, і в той же час 

достатня для подальшого захоплення системою стеження оцінка 

параметрів радіосигналу (затримки та частоти), а в режимі стежен-

ня (фільтрації) реалізується безперервне та точне вимірювання на-

вігаційних параметрів сигналу. 

Алгоритми пошуку сигналу докладно розглянуті в п. 1.3.3 

при описі роботи корелятора в режимі "захоплення". 
У режимі стеження в найпростішій постановці в кореляторі 

формується різниця між справжнім значенням вхідного сигналу і 
його оцінним значенням (на початковому етапі це опорні сигнали  

fдоп j і τi  режиму "захоплення"). Вихідні відліки корелятора нако-

пичуються (підсумовуються) на визначеному інтервалі часу і у так-
тові моменти надходять до сигнального процесора  фільтра, що фо-
рмує оцінки вектора стану.  

Екстрапольовані оцінки відфільтрованих параметрів двох кон-
турів: контуру стеження за фазою та контуру стеження за затрим-
кою по колу зворотного зв'язку надходять у корелятор і змінюють 
опорні коливання та затримку опорного сигналу так, щоб різниця 
між справжнім значенням вхідного сигналу і його оцінним значен-
ням прагнула до нуля. Пристрої, що реалізують такий принцип ро-
боти, називають спостережувальними вимірниками. 

На відміну від алгоритму пошуку сигналу, де реалізується 

некогерентна обробка прийнятого сигналу, у режимі стеження ви-

користовується квазікогерентна обробка, тобто спільна фільтрація 

інформаційних параметрів і фази сигналу (неінформаційного пара-

метра). 

Для розв’язання задачі синтезу оптимальної системи  фільт-

рації радіонавігаційних параметрів сигналу подамо прийнятий  ра-

діосигнал у вигляді  
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де: hд.к(t) – моделююча послідовність, яка відповідає далекомірно-

му коду, один період (тривалістю L0) якої описується  
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Такі параметри сигналу як фаза і відповідний доплерівський 

зсув змінюються безперервно, тоді як затримка і дискретний пара-

метр  змінюються дискретно. Дискретність цих параметрів визна-

чається тривалістю такту відповідної моделюючої послідовності 

(далекомірного коду або навігаційного повідомлення).  
Параметр   в (2.1), який описує навігаційне повідомлення, є 

послідовністю нулів і одиниць, зміна яких відбувається у фіксовані 

моменти часу tk, такі, що tk  tk-1 = соnst. Дану послідовність зручно 



надавати у вигляді однорідного марковського ланцюга з матрицею 

переходу ij = 0,5; i,j = 1,0 . 

Фазу φ(t) можна описати компонентом у загальному випадку 

багатомірного марковського процесу xφ(t), тобто )()( T tt  xc , де 

T
0...0 0 1c  n-мірний вектор; x(t) описується векторним рівнян-

ням 
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де Fφ, Gφ – матриці розміру nn  і  mn  відповідно; ηφ(t) – m-

мірний вектор білих гаусівських шумів з нульовими математични-

ми сподіваннями  і матрицею спектральних щільностей  Nηφ / 2. 

Найбільш часто використовуються такі моделі: 

                                             φ(t) = ηφ(t),                                         (2.3) 

яка  відповідає      c  = 1,    Fφ= 0,   Gφ = 1;   
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яка відповідає   
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Аналогічно  у вигляді компоненти багатомірного марковсько-
го процесу описуються зміни в часі затримки  сигналу τ, тобто 
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де Fτ, G   матриці розміру  nn ~~  і mn ~~  відповідно;  

ητ(t)  m~ -мірний вектор білих гаусівських шумів з нульовими ма-

тематичними сподіваннями  і матрицею спектральних щільностей  

Nητ / 2.  Шуми ητ(t)  і ηφ(t)  вважаються  некорельованими. 

Загальне розв’язання задачі спільної фільтрації параметрів 

сигналу, одні з яких змінюються безперервно, а інші – дискретно 

розглядаються в теорії оптимальної безперервно-дискретної фільт-

рації. Конкретизація розглянутої задачі призводить до комплексної 

системи фільтрації, аналогічної тій, що реалізується, наприклад, у 

радіотехнічних системах типу РСДН, і яка містить у собі дискримі-

натори (пристрою, що формують сигнали розугодженості) затрим-

ки та фази і фільтри згладжування для оцінок затримки та фази. 

У комплексній системі фільтрації кожна з оптимальних оці-

нок 


 і 


 формується після обробки сигналів з виходів двох дис-

кримінаторів (затримки та фази). Однак це призводить до досить 

складної системи, тому на практиці оцінку затримки сигналу фор-

мують за сигналами часового дискримінатора, а оцінку фази  за 

сигналами фазового дискримінатора, тобто перехресні зв'язки між 

"різнойменними" оцінками і дискримінаторами не враховуються. 

Рівняння схеми фільтрації при роботі апаратури  СНС у реальних 

умовах без врахування зазначених перехресних зв'язків наведені у 

роботах з оптимальної фільтрації дискретно-безперервних процесів 

і мають наступний вигляд: 
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 Тут R і R   матриці дисперсій похибок фільтрації векто-

рів x  і x , відповідно, які задовольняють рівнянням Ріккаті 
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де  дд ,SS  крутості дискримінаційних характеристик дис-

кримінатора затримки і фазового дискримінатора; 
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У деяких варіантах дискримінаторів замість функції гіпербо-

лічного тангенса використовується знакова функція 
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Це обумовлено тим, що в реальних умовах апаратура СНС працює 

при пропорціях сигнал/шум  30...38 дБ/Гц,  і на початку дискретно-

го посилання (t = tk )  коефіцієнт підсилення каналу оцінки фази 

близький нулю, оскільки  0) th(lim 
 ktt

, а наприкінці посилання 

близький за модулем одиниці, отже 
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де τс = 1 мс  тривалість періоду далекомірного коду. 

Рівняння (2.7) описує канал оцінки затримки сигналу 

 x
 Тс ; рівняння (2.8)  канал оцінки фази сигналу  x

 Тс ; 

рівняння (2.9)  канал оцінки дискретного параметра k


; рівняння 

(2.10), (2.11)  коефіцієнти підсилення. 

Схема спостережувального вимірника, який описується рі-

вняннями (2.7)... (2.9), наведена на рис. 2.1.  

Рис. 2.1 

На рис. 2.1   cRK,cRK   коефіцієнти підсилення 

фільтрів згладжування Ф, Ф каналів оцінки затримки і фази 

сигналу. 

Канал оцінки затримки сигналу містить дискримінатор за-

тримки, фільтр згладжування і генератор кодової послідовності. 

Дискримінатор затримки виробляє сигнал, який пропорційний 

розугодженості справжнього значення затримки  і його оцін-

ного значення 


. Структура фільтра згладжування визначається 

прийнятою моделлю (2.6), яка описує зміни затримки в часі. Ге-

нератор коду формує кодову послідовність, яка зрушена на час, 

що дорівнює оцінці 

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/)(ДК th . Останню, зазвичай, формують у вигляді кінцевої 

різниці двох зміщених вихідних кодових послідовностей відпо-

відно до наступного алгоритму 
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де     інтервал, який дорівнює тривалості е  елементарного 

посилання. 

Канал оцінки фази містить фазовий дискримінатор, фільтр 

згладжування та генератор сигналу (ГС) з частотою f0. У даній 

схемі фазовий дискримінатор складається з двох пристроїв мно-

ження, середнє значення на виходах яких 
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Фазовий дискримінатор має дискримінаційну характеристику 

вигляду  sin2. 

Розглянута схема фільтрації стійко працює при захопленні 

сигналу каналом оцінки фази і входження в синхронізм. Смуга за-

хоплення системи фазового автопідстроювання становить приблиз-

но 50 Гц, тоді як невизначеність оцінки несучої частоти після за-

кінчення процедури пошуку може досягати 500 Гц. Тому в системі 

передбачається режим автоматичного підстроювання частоти. 

Автоматичне підстроювання частоти формується на основі 

частотного дискримінатора, вихідна напруга якого пропорційна 

різниці  f між несучою частотою прийнятого  сигналу і частотою 

опорного генератора. Частотний дискримінатор може бути реалізо-

ваний обчислювальними методами, використовуючи обробку син-

фазної I і квадратурної Q складових корелятора. Частотний дис-

кримінатор має характеристику, яка описується виразом 
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 Вигляд характеристики частотного дискримінатора зображе-

ний на  рис. 2.2. Початкова похибка повинна лежати в межах її го-

ловного пелюстка: | Δf | < 1/2T. Приймаючи за максимальне значен-

ня Δf  = 500Гц, одержуємо 

необхідний час інтегрування   

Т = 1мс. 

Реалізовані в реальній 

бортовій апаратурі СНС ал-

горитми стеження за фазою 

та затримкою сигналу близь-

кі до оптимальних, але відрі-

зняються від них тим, що 

вони дискретні, а не безперервні, і в них використовуються постійні 

коефіцієнти підсилення. Для формування вихідних відліків дис-

кримінаторів використовують синфазну та квадратурну складові, 

які формуються в кореляторі.  

Синфазна та квадратурна складові I і Q формуються в коре-

ляторі як у режимі пошуку сигналів за частотою та затримкою, так 

і в режимі стеження за цими параметрами. Якщо в режимі пошуку 

сигналів ці складові формуються при фіксованих значеннях оці-

нок τ,  fдоп на інтервалі аналізу, то в режимі стеження дані оцін-

ки змінюються в часі. 

У режимі стеження необхідно сформувати дискримінатори 

за фазою та затримкою сигналу. Якщо для формування фазового 

дискримінатора (див. рівняння (2.8)) можна використовувати  

синфазну та квадратурну складові I і Q, що формуються як і в ре-

жимі  пошуку,  то  для  дискримінатора затримки сигналу, відпо-

відно до (2.7), (2.12), крім цих складових, необхідно додатково 

сформувати складові, що зміщені на ±Δτ / 2. Зазвичай, прийма-

ють  Δτ = τе, де τе тривалість елементарного посилання далекомі-

рного коду (для ГЛОНАСС τе = 1/511мс).  

Синфазну та квадратурну складові, що сформовані з випе-

редженням відносно опорного моменту часу, позначають IE, QE 

(E  early), а з запізнюванням  IL, QL  (L  laic). Формування 

випереджальної  і запізнілої  опорних функцій забезпечує 3-бітовий 
регістр зсуву генератора коду в кореляторі.  
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2.1.1. Алгоритм роботи і схема стеження за фазою сигналу 

Корелятор у цифровій формі відповідно до дискретного ана-
лога алгоритмів (2.8) формує відліки синфазних I  і квадратурних Q 

складових, накопичення яких проводиться на інтервалі часу ТH = 

KHТd = 1...2 мс. 

;)~tfcos()~t(h)t(yI
K

i

i,ki,ki,ki,ki,kk 


 
í

1

31 2         (2.13) 


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 
н

1

,,3,,,1 )~2sin()~()(

K

i

ikikikikikk tfthtyQ        (2.14) 

де y(tk,i)  цифрові відліки сигналу з виходу АЦП приймача у дис-

кретні моменти часу tk,i = (KH Td)k + Td i  (Td = 1/fd   крок дискре-

тизації за часом); )~( ,, ikikth    моделююча функція далекомірного 

коду; k  індекс, який відповідає моменту часу tk = (KH Td)k;  

KH = ТH / Td  кількість відліків, що накопичуються; ikik ,,
~  ,~    

екстрапольовані на момент часу  tk,i  оцінки затримки та фази сиг-

налу.  

Зазвичай, в дискретних контурах спостереження за фазою  

(КСФ) реальних систем замість функції гіперболічного тангенса 

використовується знакова функція  

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






.0   при 1

;0  при  1
sign

х

х
                                             

Тоді рівняння (2.8) каналу оцінки фази сигналу  x
 Тс , 

що описують роботу оптимального  дискретного КСФ з урахуван-

ням (2.13), (2.14), приймає вигляд 

,~
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              (2.15) 

де К вектор-стовпець коефіцієнтів підсилення;  Ф перехідна 

матриця фільтра в контурі системи стеження, яка визначається мо-

деллю зміни фази (2.2)…(2...5);  1,
~

 kx   екстрапольована оцінка. 

Схема КСФ наведена на рис. 2.3.  

Як випливає з (2.15) і рис. 2.3,  перехідна функція дискримі-

натора КСФ описується виразом 

.Q)I(u k,Pk,Pk, sign ä   

Дискретний контур стеження за фазою  (див. рис. 2.3) вклю-

чає дискримінатор, фільтр, цифровий генератор сигналу (ЦГС), а 

також використовує сигнали генератора коду (ГК). Структура філь-

тра Фі кола зворотного зв'язку КСФ будуть розглянуті далі. 

2.1.2. Алгоритм роботи і схема стеження за затримкою сигналу 

У бортовій апаратурі СНС використовуються дискретні 

аналоги оптимального алгоритму фільтрації затримки сигналу (2.7) 

в безперервному часі.  
Для формування дискримінаторів контуру стеження за за-

тримкою (КСЗ) використовують, як відзначалося вище, випереджу-

вальні і запізнілі квадратурні складові IЕ(k), QЕ(k), IL(k), QL(k), для 

яких можна записати формули, аналогічні (2.13),(2.14)  
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Дискретний аналог двох зсунутих вихідних кодових пос-

лідовностей 


)(ДК th  (див. (2.7), (2.12)) у дискримінаторах 

КСЗ у термінах квадратурних складових найчастіше формують у 

вигляді  
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2222

,д

LLEE

LLEE
k

QIQI

QIQI
u




  .                      (2.16) 

Такий алгоритм застосовують через його незалежність від 

амплітуди сигналу і широкого діапазону можливих похибок, які не 

призводять до зриву стеження. Проте, такий дискримінатор харак-

теризується значними обчислювальними витратами.  

Дискретний аналог алгоритму (2.7) обчислення оцінок за-

тримки сигналу  xτ
 Тс  записують у вигляді: 
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де К вектор-стовпець коефіцієнтів підсилення; ku ,д  функція 

(2.16) дискримінатора КСЗ; Ф  перехідна матриця фільтра в конту-

рі системи стеження, яка визначається моделлю зміни затримки сиг-

налу (2.6); 1,
~

 kx   екстрапольована оцінка. 

Схема КСЗ із дискримінатором  наведена на рис. 2.4.  

Контур стеження за затримкою сигналу, як і КСФ, містить 

дискримінатор, фільтр, цифровий генератор сигналу (ЦГС) і генера-

тор коду (ГК), генератор опорного сигналу (ГОС) і 3-бітовий регістр 

(Рг) зсуву. Структура фільтра Фі кола зворотного зв'язку КСЗ бу-

дуть розглянута нижче. 

 Генератор коду ГК виробляє далекомірний код (моделюючу  

функцію  ikikth ,,
~ ) з тривалості елементарного символу е=1/ fст, 

початок формування якого зміщено на ik ,
~ ;  3-бітовий регістр зсуву 

забезпечує формування випереджувальної  2/~
э,,  ikikth  і запі-

знілої  2/~
е,,  ikikth  опорних функцій. 

2.1.3.  Алгоритм роботи і схема системи  

частотного автопідстроювання 

Система частотного автопідстроювання (ЧАП) використо-

вується на проміжному етапі при переході з режиму пошуку сигна-

лу за частотою до режиму безперервного стеження за фазою. 

Для побудови системи ЧАП необхідно мати частотний дис-

кримінатор, сигнал на виході якого пропорційний різниці частот 

сгf  прийнятого сигналу і цифрового генератора сигналів. Такий 

частотний дискримінатор можна сформувати алгоритмічно, оброб-

ляючи сигнали I(t) і Q(t), які надходять на вхід другого пристрою 

множення фазового дискримінатора (див. рис. 2.3). Виконаємо дво-

разове інтегрування I(t) і Q(t) на послідовних інтервалах часу  
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Для змінних у часі фази (t), її оцінки )(t


 і досить малих 

інтервалів часу Т можна записати 

tfttft допдоп 2)(;2)(

 ,                         (2.19) 
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Тоді, з урахуванням (2.18), (2.19), можна записати 
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   (2.20) 

Визначимо процес на виході частотного дискримінатора у 

вигляді 

      1,2,2,1,д kkkkf QIQIU                           (2.21) 

Підставляючи (2.20) у (2.21) і виконуючи необхідні перет-

ворення, одержимо характеристику частотного дискримінатора, 

аналогічну тій, вигляд якої наведено на рис. 2.2.  

Система стеження частотного автопідстроювання замикається 

через фільтр згладжування, за який, зазвичай, використовують фільтр 

другого порядку.  

Алгоритм ЧАП (2.21) близький до оптимального при ма-

лому відношенні сигнал/шум, крутість його дискримінаційної 

характеристики залежить від квадрата амплітуди і він має міні-

мальні обчислювальні витрати. 

Система стеження ЧАП включає частотний дискримінатор і 

фільтр згладжування. Схема системи ЧАП наведена на рис. 2.5. 

Система ЧАП у сталому режимі  забезпечує похибку  вимі-

рювання доплерівського зсуву частоти менше 50 Гц, що дозволяє 

КСФ захопити сигнал і перейти на стійке стеження за фазою сигна-

лу.  

 2.1.4. Алгоритм оцінювання навігаційного повідомлення 

Навігаційні повідомлення (оперативна та неоперативна наві-

гаційна інформація) в апаратурі НС формується в цифровій закодо-

ваній формі. Сформоване цифрове повідомлення передається за 

допомогою випромінюваного навігаційним супутником радіосиг-

налу. Така передача здійснюється шляхом модуляції одного з пара-

метрів радіосигналу. Модулювати радіосигнал можна за ампліту-

дою, частотою або фазою. 

В системі ГЛОНАСС застосовують найбільш завадостійкі фа-

зоманіпульовані радіосигнали з маніпуляцією вихідної фази на    

відповідно до значень символів (1, 0) кодової послідовності навіга-

ційного повідомлення. Тобто, в системі ГЛОНАСС здійснюється 

фазова модуляція радіосигналу, коли інформація про цифрову пос-

лідовність закладена в фазу радіосигналу.  
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Для інтервалу часу [0, C], де C  тривалість інформаційного 

символу, радіосигнал з урахуванням (2.1) можна записати як 

},1,1{};1,0{);cos()cos()( 0000  tUtUtS ss  

де   інформаційний символ. 

Демодуляція фазоманіпульованого сигналу в апаратурі спо-

живача здійснюється за допомогою фазового детектора, в якому 

відбувається множення прийнятого сигналу S (t) на опорний  

),cos()( 0 bb ttS   

(де b  фаза опорного сигналу) і виділення сталої складової 

),cos( 0 bsd Uu  

звідси                             .)cos( 0 bsd Uu  

Якщо фаза опорного сигналу стабільна на всьому інтервалі 

спостереження, то інформаційний символ  визначається однознач-

но. Але, якщо фаза опорного сигналу за якимись причинами змі-

ниться на ±, то знак розпізнавального параметра  зміниться на 

зворотний. Це явище називають зворотною роботою фазового детек-

тора. Звичайно, що такий режим роботи фазового детектора непри-

пустимий, оскільки з моменту переходу на зворотну роботу послі-

довність інформаційних  символів буде прийматися неправильно, 

доки не відбудеться наступний стрибок фази на ±. 

Для забезпечення непохибної роботи фазового детектора в 

бортовій апаратурі споживача СНС переданий сигнал піддається 

відносній фазовій маніпуляції (ВФМ).  

Сутність відносної фазової маніпуляції полягає в тому, що 

знак фази кожного інформаційного символу визначається не віднос-

но початкової для даного сеансу прийому фази, а відносно фази по-

переднього символу. Оскільки при фазовій маніпуляції фаза інфор-

маційних посилань може приймати значення 0 або , то й різниця  

фаз між сусідніми посиланнями також дорівнює або 0, або  
















1

1

1
ïðè

ïðè0

ii

ii

ii

;
|| . 

Тут i   фаза i-го посилання, i-1   фаза попереднього посилання.  

Якщо стрибок фази відбудеться точно на межі двох  поси-

лань, то помилково буде прийнятий лише один символ; у випадку  

стрибку фази опорного сигналу під час (i–1)-го посилання можливе 

неправильне приймання двох сусідніх символів. Поодинокі похиб-

ки достовірно виявляються та виправляються за допомогою кори-

гувальних кодів.    

Оптимальне приймання сигналів з ВФМ реалізує пристрій, 

схема якого наведена на рис. 2.6, де ПЗ  пристрій затримки. Як 

видно зі схеми, приймальний пристрій складається з двох частин: 

пристрою оптимального приймання протилежних сигналів (обведе-

ний штриховою лінією) і пристрою визначення фази інформаційно-

го символу відносно фази попереднього символу.  

З точки зору завадозахищеності  такий режим приймання ін-

формації вважається найкращим.   

Алгоритм, що реалізований в схемі на рис. 2.6, є дискретним 

аналогом безперервного алгоритму (2.9), тобто   )(sign 1 kk I


, де 

1kI  визначається з (2.13).  

2.1.5. Дискретні фільтри  в алгоритмах систем стеження 

Найбільше поширення в бортовій апаратурі СНС одержали 

фільтри другого та третього порядків. Безперервні системи стежен-

ня, будують, як правило, з використанням інтеграторів. При побу-

дові дискретних фільтрів аналоговий інтегратор замінюють дискре-

тним еквівалентом. 

Відомі різні схеми заміни аналогового інтегратора дискрет-

ним, що обумовлено різними схемами чисельного інтегрування. 

Частіше всього використовують схеми дискретних інтеграторів, які 

наведені на рис. 2.7, а, б, в. Тут z
 1

 позначає затримку на один такт 

Тдс дискретної обробки. 

Накопичувальний 

зі скидом 
 

Від 

приймача 

ЦГС 

f0 /TH 
 

Ik+1 

Рис. 2.6 
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sign(I)  
k 
 

сos(0t+) 
 



У схемі на рис. 2.7, а  реалізується дискретний алгоритм 

чисельного інтегрування  1дс1   kkk yТxx , а коефіцієнт пере-

дачі дискретного інтегратора у термінах  z-перетворення           

)1()( дс  zTzK  .                                 (2.22) 

Схема на рис. 2.7, б описується різницевим рівнянням 

kkk yТxx дс1    з коефіцієнтом передачі дискретного інтегра-

тора )1()( дс  zzTzK , а в схемі на рис. 2.7, в  реалізується   ал-

горитм чисельного інтегрування 2)( 1дс1   kkkk yyТxx  з 

коефіцієнтом передачі   дискретного   інтегратора 

)1(2)1()( дс  zzTzK  .                                  (2.23) 

Аналоговий фільтр другого порядку, що використовується 

у спостережувальних вимірниках, має коефіцієнт передачі 












 ф

ф
Т

рр

K

р

рТK
pK

1)1(
)(

ф2

2

ф2
 .                  (2.24) 

де  Кф2  коефіцієнт   підсилення фільтра; Тф  стала часу форсую-

чої ланки.  

Схема аналогового фільтра наведе-

на на рис.2.8. 

Дискретний фільтр другого 

порядку, що відповідає (2.24), 

одержують при заміні аналогово-

го інтегратора відповідним дис-

кретним. Так, наприклад, використовуючи дискретний інтегра-

тор з коефіцієнтом передачі (2.22), отримаємо коефіцієнт пере-

дачі дискретного фільтра другого порядку у вигляді 












 фТ

z

T

z

TK
zK

11
)(

дсдсф2
 .                            (2.25) 

Структурна схема 

дискретного фільтра дру-

гого порядку з коефіцієн-

том передачі (2.25) наве-

дена на рис. 2.9. Аналогі-

чно одержують коефіці-

єнт передачі і структурну 

схему дискретного фільтра другого порядку при використанні дис-

кретного інтегратора з коефіцієнтом передачі (2.23). 

Коефіцієнт передачі аналогового фільтра третього порядку 
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де Кф3  коефіцієнт   підсилення фільтра; Тф1, Тф2  сталі часу. 

Схема аналогового фільт-

ра третього порядку на-

ведена на рис. 2.10. 

Коефіцієнт переда-

чі дискретного фільтра 

третього порядку одер-

жують при підстановці в 

(2.26) замість коефіцієнта 

передачі аналогового інтегратора відповідного коефіцієнта передачі 

дискретного інтегратора. Підставляючи, наприклад (2.22), одержи-

мо 
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zK  .          (2.27) 

Схема дискретного фільтра, який має коефіцієнт передачі 

(2.27), наведена на рис. 2.11. 
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Розглянуті фільтри другого та третього порядку можуть бути 

безпосередньо реалізовані в оптимальному КСФ, який описується 

рівнянням (2.15). У цьому випадку для фільтра другого порядку з 

коефіцієнтом передачі (2.25) перехідна матриця Ф і матриця кое-

фіцієнтів підсилення Kу  рівняннях (2.15) мають вигляд 

10

1 дсТ
Φ  ;    

дс2ф

фдс2ф

2

1

ТК

ТТК

К

К





К .           (2.28) 

Крок дискретної обробки, зазвичай, дорівнює  Тдс = Тн . 

При цьому ЦГС повинне між тактовими моментами часу tk 

здійснювати лінійну екстраполяцію фази відповідно з алгоритмом 

kdkikik xiTxx ,2,1,1,
~~ 

  ,                     (2.29) 

а в тактові моменти часу, відповідно до рівняння (2.15), коригувати 

фазу на величину 1,1, )(sign  kPkP QIK . 

В реальних системах (див. рис. 2.3) дещо інша схема. Цифро-

вий генератор сигналу ЦГС керується частотою, яка залежить від 

збільшення оцінки фази за крок дискретизації, яка позначена на 

схемі як н/Tk 


. Частота ЦГС в момент часу tk,i 

,~~
пр.з, kdkik iT 


                           (2.30) 

де   kkkkk uТKxТ , дфф2,2н1 /)~~(  


;                         (2.31) 

пр.з  вихідна частота (частота захоплення). 

Отже, фільтр Ф у схемі на рис. 2.3 повинен формувати оцін-

ку 


 відповідно до рівняння (2.31) разом з рівнянням для kх ,2


  

1 днф2,21 д2,21,2   kkkkk uТKxuKxx


 . 

Схема такого фільтра наведена на рис. 2.12. 

У КСЗ використову-

ється в основному фільтр 

другого порядку з коефіці-

єнтом передачі (2.25). Для 

КСЗ справедливі ті ж по-

ложення, що і для КСФ, які 

описані вище. При побудо-

ві оптимальної схеми не-

обхідно використовувати рівняння (2.17) з перехідною матрицею і 

матрицею коефіцієнтів підсилення вигляду (2.28), а керування ге-

нератором опорного сигналу здійснювати в режимі екстраполяції 

(2.29) усередині тактового інтервалу з корекцією затримки в тактові 

моменти часу.  

При іншій побудові КСЗ, наприклад як у схемі на рис.2.4, ке-

рування генератором опорного сигналу здійснюється шляхом збі-

льшення затримки за такт. Приймаючи для такого сигналу керуван-

ня позначення ikv ,
~ , можна записати аналогічно (2.30) 

нk, д1,2нн, //~ TuKxTTv kik 


.                (2.32) 

Отже, фільтр КСЗ має структуру, наведену на рис.2.12. 

У системі стеження ЧАП на рис. 2.5 використовується фільтр 

другого порядку. Керування роботою ЦГС здійснюється частотою 

kik  доп3пр,
~ 


, 

де k доп


  оцінка, що сформована зазначеним фільтром другого 

порядку. 

Отже, коефіцієнт передачі фільтра в контурі ЧАП описується 

виразом (2.25), а його структурна схема наведена на рис. 2.9. 

Аналіз розглянутих систем стеження КСФ і КСЗ дає підстави 

для складання узагальненої структурної схеми системи стеження. 

які використовуються в ПІ. На відміну від класичних схем систем 

стеження їх зручно надавати у вигляді, показаному на рис. 2.13. 

Дискримінатор системи стеження включає узагальнений ко-

релятор і накопичувач сигналу. На один вхід корелятора надходять 

відліки вхідного сигналу k з кроком часової дискретизації Td, на 

інший вхід  екстрапольована оцінка фільтрованого параметра  
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Рис. 2.13
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kk xc



~

 з тим же кроком Td. Вихідні відліки корелятора накопи-

чуються (підсумовуються) на інтервалі часу Tн = КнTd і в тактові 

моменти tk сформовані відліки идk   надходять на фільтр, який фор-

мує з тактом Tн оцінки х


 вектора стану. 

В системах стеження можливе використання різних екстра-

поляторів, що призводить до зміни властивостей систем стеження, 

тому цей блок у схемі на рис. 2.13 виділено окремо. 

Для накопиченого відліку на виході дискримінатора можна 

записати 

  kkkk Fи 
~

д1,д  ,                            (2.33) 
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іkk
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 ,                    (2.34) 

k   випадкова складова вихідного процесу у вигляді дискретного 

білого шуму,  kkF 
~

д   регулярна складова (середнє значення 

процесу на виході дискримінатора), яка є функцією різниці серед-

нього справжнього значення і фільтрованого параметра і його екс-

трапольованої оцінки і
~

. 

При використанні оптимального вимірника екстраполяція 

оцінки інформаційного процесу здійснюється відповідно до алго-

ритму (2.29), тому для еквівалентної екстрапольованої оцінки (2.34) 

справедливий вираз 

1н1
~
   kkk bТ




 ,                           (2.35) 

де  

 b = (Kн + 1)/2Кн.                                (2.36) 

При  Kн » 1  одержуємо   b   0,5. 

В системах стеження (див. рис. 2.3, 2.5) використовується ін-

ший тип екстраполятора (2.30), (2.31). Однак і для нього еквівален-

тний екстраполятор приводиться до виразу, аналогічного (2.35) з 

тим же коефіцієнтом b (2.36). 

Основними характеристиками систем стеження є: стійкість, 

порядок астатизму, шумова смуга пропускання, динамічна похибка 

в сталому режимі, флуктуаційна похибка. 

Розглянуті системи стеження мають астатизм другого поряд-

ку, тому їхні динамічні похибки у сталому режимі нульові  при по-

стійному і лінійно змінюваному процесі )(t  і відмінні від нуля при 

зміні )(t за квадратичним законом. 

До основних типів систем стеження другого порядку можна 

віднести: безперервну систему стеження, тобто систему, що працює 

в безперервному часі; класичну дискретну систему стеження без 

накопичення процесу на виході дискримінатора, який працює з 

кроком Тдс = Tн; оптимальну дискретну систему стеження з нако-

пиченням процесу на виході дискримінатора і з екстраполятором 

типу (2.29); дискретну систему стеження з накопиченням і екстра-

полятором типу (2.30), (2.31). 

При використовуваному темпі дискретної фільтрації Тдс  

1...5мс шумові смуги всіх систем стеження досить близькі. Накопи-

чення відліків на виході дискримінатора на тих же інтервалах також 

слабко впливає на характеристики систем стеження. Системи сте-

ження з оптимальною екстраполяцією (2.29) мають кращі характе-

ристики, ніж ті, які використовуються на практиці, але останні 

більш прості з точки зору реалізації. 

Конкретні значення параметрів систем стеження вибирають 

залежно від діючих на систему динамічних збурень і вхідного від-

ношення сигнал/шум. Дані характеристики можуть істотно розріз-

нятися залежно від конкретних умов застосування СНС, наприклад, 

для ПІ, які застосовують в геодезії, характерна відсутність значних 

динамічних збурень, що дозволяє вибирати вузьку смугу пропус-

кання систем стеження, знижуючи тим самим флуктуаційні похиб-

ки. Авіаційні ПІ працюють в умовах істотних динамічних збурень, 

обумовлених маневруванням літака, що призводить до необхідності 

розширювати смугу пропускання систем стеження. 

 Системи стеження з фільтрами третього порядку можуть ви-

користовуватися в системах стеження за фазою сигналу. Такі сис-

теми стеження мають астатизм третього порядку. Це призводить до 

відсутності динамічної похибки стеження навіть при зміні )(t за 

квадратичним законом. Недолік таких систем стеження  можлива 

нестійкість їхньої роботи.  

 



2.2. Виділення навігаційного повідомлення  

Передане в радіосигналах навігаційне повідомлення призна-

чене для проведення споживачами навігаційних визначень і плану-

вання сеансів навігації. За своїм змістом навігаційне повідомлення, 

що передається кожним НС, містить оперативну і неоперативну 

навігаційну інформацію. 

Оперативна інформація відноситься до того НС, з борта яко-

го передається даний навігаційний радіосигнал, і містить ефемери-

ди НС, зсунення шкали часу НС відносно системної шкали часу; 

відмінність несучої частоти випромінюваного радіосигналу від но-

мінального значення; код мітки часу, необхідний для синхронізації 

процесів виділення навігаційної інформації в апаратурі споживача. 

Неоперативна інформація містить альманах системи.  

Навігаційне повідомлення формується в цифровій формі. Для 

цього кожен переданий інформаційний параметр піддається кван-

туванню за рівнем. Кожному рівню квантування ставиться у відпо-

відність кодова комбінація нулів і одиниць. Систему відповіднос-

тей між дискретними значеннями параметра і кодовими комбінаці-

ями називають кодом. Кодову комбінацію, яка відповідає квантова-

ному значенню якого-небудь параметра, називають словом. 

У СНС навігаційне повідомлення передається у вигляді пото-

ку цифрової інформації. Швидкість передачі інформації в системі 

ГЛОНАСС становить 50 бод. Потік інформації складається з безпе-

рервно повторюваних повідомлень (суперкадрів) тривалістю 2,5 хв. 

Обсяг суперкадру СРНС ГЛОНАСС — 7 500 біт. У суперкадрі пе-

редається повний обсяг неоперативної інформації для всіх НС. Ко-

жен суперкадр складається з 5 кадрів. Кожний кадр складається з 

15 рядків і містить повний обсяг оперативної інформації для конк-

ретного НС і частину альманаху. Рядки, у свою чергу, розбиті на 

слова, кожне з яких займає певне місце в рядку. Інформаційний ря-

док кадру містить 100 біт інформації. У системі NAVSTAR швид-

кість передачі цифрової інформації також становить 50 бод, струк-

тура потоку цифрової інформації аналогічна і має такі параметри: 

тривалість суперкадру  12,5хв; обсяг суперкадру — 37 500 біт; у 

суперкадрі 5 кадрів по 5 рядків кожний. 

Для кодування інформації можуть бути використані різні ко-

ди. В даний час найбільше поширення в практичних системах оде-

ржали двійкові рівномірні коригувальні коди, оскільки вони мають 

високі коригувальні властивості і порівняно прості у реалізації. 

Двійкові рівномірні коди, у свою чергу, поділяють на  блокові і без-

перервні. 

У СНС використовуються блокові коди, в яких цифрова інфо-

рмація передається у вигляді окремих кодових комбінацій (блоків) 

однакової довжини. Кодування і декодування кожного блоку здійс-

нюються незалежно.  

Передача закодованого цифрового повідомлення в системі 

ГЛОНАСС здійснюється шляхом фазової модуляції випромінюва-

ного навігаційним супутником радіосигналу.  

При декодуванні навігаційного повідомлення в апаратурі 

споживача СНС необхідно виділити імпульси символьної (тактової) 

частоти, які визначають межі прийнятих символів, тобто виконати 

тактову синхронізацію. Але через випадковий характер переданої 

інформації спектр радіосигналу не містить складової тактової час-

тоти. Тому інформацію про тактову частоту можна виділити тільки 

із сигналу, в якому модулюючі посилання змінюють своє значення, 

тобто при зміні прийнятих символів від 0 до 1 і навпаки. Оскільки 

зміна модулюючих посилань має нерівномірний розподіл, то мо-

жуть виникати тривалі інтервали часу, для яких відсутня зміна зна-

чення символів. При цьому час установлення тактової синхронізації 

(знаходження правильної фази символьної частоти) може істотно 

зростати.  

Для усунення цього явища використовують додатковий синх-

рокод у вигляді меандрових коливань із тривалістю символу  

Тмк = 10 мс, який складається по mod 2  із закодованими символами 

навігаційних даних. Завдяки бідвійковому кодуванню завжди здій-

снюється практично рівномірний розподіл переходів від 1 до 0 і 

навпаки, у тому числі при передачі довгих масивів навігаційних 

даних з пріоритетом однакових символів. Це дозволяє зменшити 

час установлення тактової синхронізації в ПІ споживача. 

Крім тактової синхронізації в ПІ споживача необхідно визна-

чити межі кодових слів або деякої сукупності (блоків) слів, тобто 

здійснити циклову синхронізацію. У системі ГЛОНАСС за такі бло-



ки прийняті рядки навігаційного повідомлення. Циклову синхроні-

зацію забезпечують за допомогою спеціальних синхросигналів, які 

в апаратурі ГЛОНАСС одержали назву "код мітки часу". 

Сигнали навігаційного повідомлення, далекомірного коду, 

тактової і циклової синхронізації зв'язані по фазі між собою (синх-

ронні). Це досягається шляхом їхнього формування від одного син-

тезатора тактової частоти НС. 

У кореляторі апаратури споживача СНС на виході блоку 

оцінки навігаційного повідомлення формується безперервний потік 

символів навігаційного повідомлення, модульований меандровим 

коливальним кодом і спотворений шумами. Для виділення навіга-

ційного повідомлення необхідно згладити шуми, синхронізувати 

прийнятий потік цифрової інформації і зняти модуляцію бідвійко-

вим кодом. Процедура  виділення навігаційного повідомлення ілю-

струється схемою, яка наведена рис. 2.14. 

Блок символьної синхронізації 1 виділяє імпульси тактової 

частоти бідвійкового коду за інформацією про моменти зміни по-

лярності символів, які надходять від каналу оцінювання навігацій-

ного повідомлення корелятора, виділяє імпульси символьної часто-

ти бідвійкового коду 100 Гц, які синхронні з межами десяти мілісе-

кундних символів. Ці імпульси з виходу блоку 1 надходять на другі 

входи блоку 2 виділення коду мітки часу і блоку 3 виділення бід-

війкового коду. Вони використовуються для визначення десятимі-

лісекундних інтервалів накопичення (інтегрування) окремих сим-

волів, спотворених шумом, які від корелятора надходять на перші 

входи цих блоків. 

У блоці 2 символи, що надходять від корелятора, після 

згладжування шумів піддаються погодженій фільтрації коду мітки 

часу. В результаті виконання цієї операції виділяється імпульс, 

який синхронний із заднім фронтом останнього тридцятого симво-

лу коду мітки часу і співпадає з двомілісекундною міткою. 

Імпульс мітки часу з виходу блоку 2, як синхронізуючий 

імпульс надходить на другі входи генератора меандри 4 і генерато-

ра імпульсів символьної частоти  6 навігаційних даних, на перші 

входи яких надходять імпульси символьної частоти бідвійкового 

коду 100 Гц із виходу блоку 1. Генератор 4 з імпульсів частоти 100 

Гц виробляє меандрові коливання тієї ж частоти, а блок 6 формує 

імпульси символьної частоти навігаційних даних 50 Гц. 

Меандрові коливання з виходу блоку 4 надходять на другий 

вхід блоку 5 (суматора  по mod 2), на перший вхід якого надходять 

десятимілісекундні символи бідвійкового коду після їхнього згла-

джування в блоці 3 виділення бідвійкового коду. У суматорі 5 в ре-

зультаті складання по mod 2 символів бідвійкового коду і меандро-

вих коливань здійснюється відновлення двійкових символів навіга-

ційних даних. Ці символи для додаткового згладжування надходять 

у блок 7 виділення символів навігаційних даних. Фіксація інтерва-

лів згладжування (інтегрування), рівних 20 мс, здійснюється імпу-

льсами символьної частоти навігаційних даних 50 Гц, які надходять 

з блоку 6. 

Вихідний сигнал блоку 7 у вигляді потоку відфільтрованих 

навігаційних даних надходить для подальшого дешифрування. Ту-

ди ж з виходу блоку 2 надходять синхронізуючі імпульси двомілі-

секундної мітки часу. 

Після дешифрування навігаційного повідомлення з нього ви-

діляється альманах системи, який накопичується та зберігається в 

ПЗУ навігаційного обчислювача, і ефемериди оперативної інфор-

мації, переданої кожним супутником, які використовуються в роз-

рахунках просторових координат НС, необхідних  при розв’язанні 

навігаційних задач.   

 

 

На дешифрування навігаційного  
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Рис. 2.14 
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Контрольні питання 

1. На які етапи розбивають задачу оцінки вектора споживача?  

2. Яка задача розв’язується на першому етапі оцінки вектора  

споживача?  

3. Яка задача розв’язується на другому етапі оцінки вектора  

споживача?  

4. Які параметри радіосигналу підлягають оцінюванню (фільт-

рації) у режимі стеження? 

5. Опишіть у найпростішій постановці принцип роботи спосте-

режувальних вимірників.  

6.  Які канали оцінки параметрів радіосигналу реалізують схе-

ми спостережувального вимірника в кореляторі приймача СНС? 

7. Чому в кореляторі приймача СНС передбачається режим ав-

томатичного підстроювання частоти? 

8. В чому головна відмінність формування в кореляторі синфа-

зної I та квадратурної Q складових у режимі пошуку сигналів і в 

режимі стеження?  

9. Які додаткові складові, крім синфазної та квадратурної I і Q, 

необхідно сформувати для дискримінатора затримки сигналу в 

режимі стеження на відміну від режиму пошуку? 

10. Яким чином у контурі стеження за затримкою забезпечується 

формування випереджувальної та запізнілої опорних функцій?  

11. Яку модуляцію радіосигналу застосовують в системі ГЛО-

НАСС для передачі закодованого навігаційного повідомлення?  

12. Як здійснюється демодуляція радіосигналу сигналу в апара-

турі споживача?     

13. Наведіть спрощену структурну схему оптимального прий-

мання сигналів з відносною фазовою маніпуляцією.  

14. Перелічіть основні характеристики  систем стеження. 

15. Фільтри якого порядку, зазвичай, реалізують в оптимальному 

контурі стеження за фазою? 

16. Фільтри якого, порядку зазвичай, реалізують в оптимальному 

контурі стеження за затримкою? 

17. Які коди для кодування службової інформації найбільш 

поширені в супутникових системах? 

18. Для чого при передачі службової інформації використо-

вують додатковий синхрокод? 

 

 


