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Аннотация. Установлено, что при достаточно больших мощностях сигналов, 

конечные значения отношений сигнал/шум в элементах  корреляционных матриц 

не зависят от способа накопления сигнала. Исследовано влияние величины отно-

сительного интервала анализа на относительную норму вектора возмущений ве-

совых коэффициентов и определено ее граничное  значение. Определено, что 

при одном и том же порядке модели относительная норма вектора возмущений 

весовых коэффициентов при использовании предварительной когерентной обра-

ботки данных внутри выборки существенно ниже, чем норма вектора возмуще-

ний весовых коэффициентов при использовании исходных авторегрессионных 

методов цифрового спектрального анализа. Теоретически определено и доказано 

экспериментально, что эффективность сверхразрешения при одинаковых отно-

шениях сигнал/шум зависит от относительного интервала анализа вне зависимо-

сти от выбранного метода обработки данных. Показано очевидное с точки зре-

ния вычислительных затрат преимущество когерентных методов линейного 

предсказания с прореживанием по сверхразрешению гармонических сигналов 

по сравнению с исходными методами спектрального анализа.  

Ключевые слова:  сверхразрешение, линейное предсказание, вектор весовых 

коэффициентов, обусловленность, спектральная функция. 

Abstract. It is established that at enough big power of signals, final values of rela-

tions a signal/noise in elements of correlation matrixes don't depend on a way of ac-
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cumulation of a signal. Influence of size of a relative interval of the analysis on rela-

tive norm of a indignations vector of weight factors is investigated and its boundary 

value is defined. It is defined that at the same order of model relative norm of a in-

dignations vector of weight factors at use of preliminary coherent data processing in 

sample essentially more low, than norm of a vector of indignations of weight factors 

at use initial autoregressive methods of the digital spectral analysis. It is theoretically 

defined and proved experimentally that efficiency of the superresolution at identical 

relations a signal/noise depends on a relative interval of the analysis without depend-

ence from the chosen method of data processing. Obvious advantage from the point 

of view of computing expenses of coherent methods of a linear prediction with 

прореживанием under the superpermission of harmonious signals in comparison 

with initial methods of the spectral analysis is shown. 

Keywords:  superresolution, linear prediction, weight vector, conditionality, spectral 

function. 

 

Введение 

При проектировании современных радиолокационных систем различного 

назначения, как бортовых, так и наземных, большое внимание уделяется вопро-

сам повышения их разрешающей способности по различным координатам и па-

раметрам. Не во всех случаях удается достигнуть требуемых показателей разре-

шающей способности по угловым координатам из-за ограниченных размеров ан-

тенн или по частоте Доплера из-за ограниченности интервала наблюдения. До-

полнительное увеличение размеров апертуры связано с техническими трудно-

стями, а увеличение длительности выборки во многих случаях приводит к «раз-

мазыванию» спектра сигнала вследствие более быстрого изменения частот До-

плера по сравнению с длительностью наблюдения. При обработке сигналов в ко-

герентно-импульсных режимах работы локаторов разрешение по дальности 

ограничено шириной спектра радиосигналов, которая зачастую не может быть 

увеличена из-за аппаратных ограничений.  
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Приведенные противоречия заставляют многих исследователей искать 

способы сверхразрешения или  по-другому «сверхрелеевского» разрешения ра-

диолокационных сигналов. К настоящему времени в открытой зарубежной печа-

ти опубликован широкий спектр работ, описывающих различные подходы к 

сверхразрешению, которые весьма удачно обобщены в [1, 2]. Среди отечествен-

ных работ известны статьи Ширмана [3], Варюхина [4, 5], Курикши [6], Шина-

кова и Сперанского [7, 8], Фальковича и Коновалова [9], Черемисина [10, 11], 

Ермолаева [12], Дрогалина [13], Леховицкого [14], Слюсара [15] и многих других 

[16–29], исследующих тематику сверхразрешения.  

Одним из известных путей сверхразрешения, который может быть приме-

ним к радиолокационным сигналам, является путь применения параметрических 

методов цифрового спектрального анализа, обобщенных в работах Марпла [1] и 

Стоицы [2]. Их достоинством считается эффект сверхразрешения, достигаемый 

при сравнительно небольших вычислительных затратах, не требующих перебора 

разных комбинаций параметров математических моделей сигналов для достиже-

ния заданного критерия эффективности. Однако эффект «расщепления» спек-

тральных линий при обработке параметрическими методами зависит в первую 

очередь от отношения «сигнал/шум» (ОСШ), определяемого мощностью источ-

ников и от длины выборки, которые в условиях наблюдения радиолокационных 

сигналов не всегда достигают требуемых для сверхразрешения величин. Во вто-

рую очередь сверхразрешение параметрических методов зависит от способов 

формирования матриц данных, обоснование которых в цифровом спектральном 

анализе до сих пор носит эмпирический характер.  

Для достижения высокой (сверхрелеевской) разрешающей способности 

спектрального анализа в радиолокации необходимы методы обработки ограни-

ченных последовательностей данных, обеспечивающие при одинаковых ОСШ и 

порядке модели авторегрессии  наилучшее разрешение и при этом отличающие-

ся сравнительно малыми вычислительными затратами. 
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Целью статьи является обоснование границы сверхразрешения для значе-

ний относительной нормы возмущений вектора весовых коэффициентов и на ее 

основе обоснование методов обработки данных в частотной, временной и про-

странственной областях,  улучшающих по сравнению с известными авторегрес-

сионными методами спектрального анализа разрешающую способность при од-

них и тех же ОСШ и порядках модели авторегресии. 

 

Исходный подход линейного предсказания  

 

Большинство параметрических методов цифрового спектрального анализа, 

такие, начиная от уравнений Юла–Уолкера и заканчивая методами MUSUC и 

ESPRIT, определяют некую последовательность весовых коэффициентов, кото-

рые напрямую или с точностью до постоянного комплексного множителя можно 

поставить в соответствие вектору весовых коэффициентов (ВВК) авторегресии. 

В линейной комбинации с данными ВВК предсказывает значение следующего 

отсчета по предыдущим отсчетам. 

Рассмотрим одну из эффективных процедур параметрического авторегрес-

сионного спектрального анализа – метод линейного предсказания вперед-

назад [1]. Представим выборку из N (n=0..N–1) дискретных отсчетов аддитивной 

смеси M (m=1..M) гармонических сигналов и шума в виде 

( ) ( ) ( )nwnsnx
M

m
m &&& += ∑

=1

,     (1) 

где ( ) ntf
mm

mmSns ∆= πϕ 2jj ee& – n-й отсчет m-го  гармонического сигнала; 

 mϕ , mf – начальная фаза и частота m-го источника; 

 t∆ – шаг дискретизации сигналов по времени; 

)(nw& – комплексное значение шума n-го отсчета. 
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Для порядка модели авторегрессии P<N объединим данные таким обра-

зом, чтобы сформировать систему уравнений линейного предсказания вперед-

назад вида  
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в которой где 0x&  – вектор свободных членов; X& – матрица данных; b& – вектор 

весовых коэффициентов (ВВК) авторегресии. Решения системы (2) определим 

по методу наименьших квадратов из системы  

0
HH~~

xXbXXrbR &&&&&&&& === ,    (3) 

или из эквивалентной системы 
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–полная корреляционная матрица (КМ) системы  размерностью P+1×P+1; 

XXR &&& H~
=  и 0

H~
xXr &&& = – КМ и опорный вектор (ОВ) системы уравнений линей-

ного предсказания; H – оператор эрмитового транспонирования; pρ – дисперсия 

шумов. 
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Вектор весовых коэффициентов b&  определяет спектральную функцию 

частоты 

( )
2

1

2je1

−

=

∆∑−=
P

p
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)
& ,    (5) 

в основе которой лежит характеристический полином 
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относительно аргумента tff ∆= π2je)z( . Корни характеристического полинома 

tf ∆= 12j
1 ez
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π , tf ∆= 22j

2 ez
)
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)

π2jez  определяют оценки частот 

{ }Pfff
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L
)))

21=f , среди которых M  могут принадлежать подпространству 

сигналов, а остальные  N–M шумовому подпространству.    

 

Эффект накопления в корреляционной матрице 

 

Элементы КМ можно определить как  
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где i=0..P,  j=0..P; T – оператор транспонирования; ( )jir ,+
&  – корреляционные 

моменты, определяемые прямыми отсчетами при предсказании вперед (прямые 

корреляционные моменты);  ( )jir ,−
& – корреляционные моменты, определяемые 

обратными комплексно-сопряженными отсчетами при предсказании назад (об-

ратные корреляционные моменты). Рассмотрим элементы прямой КМ, которые 

с учетом (1) могут быть записаны в виде 
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Операция (4) по вычислению корреляционного момента ( )jir ,+
&  эквивалентна 

операции фазового детектирования, характерного для работы корреляторов, а 

для диагональных элементов – эквивалентна квадратичному амплитудному де-

тектированию. Шум ji,  элемента КМ будет определяться вторым и третьим 

слагаемыми уравнения (8). Второе слагаемое, представляющее сумму произве-

дений M сигналов источников и шума, является комбинационным шумом, 

представляющим собой мультипликативную смесь гармонических сигналов и 

шума. Третье слагаемое задает шум, определяемый произведением шумов. При 

спектральном анализе сигналов по частоте и пространству сверхразрешение в 

пределах релеевского элемента разрешения имеет место при достаточно высо-

ких ОСШ от 20 дБ и выше [1, 17, 28, 29]. Для условий некогерентного накопле-

ния при высоких ОСШ комбинационный шум можно считать много больше 

третьего слагаемого [31, с. 250]. Такое допущение позволяет пренебречь треть-

им слагаемым уравнения (8), так как, например это показано в [18]. Первое сла-

гаемое (8) определяет полезную информацию в элементах КМ. Амплитуды 

сигналов корреляционного момента ( )jir ,+
&  будут определяться суммой 
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Суммируя по n в правой части (9) получим сумму геометрической прогрессии и 

после несложных операций формула (9) преобразуется к виду 
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В диагональных элементах КМ ( )iir ,+
&  при ji =  амплитуда сигнала будет скла-

дываться из суммы амплитуд отдельных источников при mk =  и суммы ком-

бинационных членов при mk ≠ , определяемых из (10) при ji = . Выполнив 
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аналогичные преобразования, получим выражения для амплитуды элементов 

обратной КМ 
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Рассмотрим для прямой КМ m-й элемент комбинационного шума из (8)  

( ) ( ) ( ) ( ) ( )jnsinwjnwinsjinw mmm +++++= &&&&
**,, ,    

элементы которого после преобразования представим в виде вещественной и 

мнимой частей как 
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Поскольку величина ( )jinwm ,,  состоит из суммы некоррелированных случай-

ных величин, то ее дисперсия, будет определяться суммой дисперсий случай-

ных величин. Обозначим текущую фазу m-й гармоники как 

mmm ntfn ϕπϕ +∆= 2)( . Тогда дисперсию вещественной и мнимой частей m-го 

элемента комбинационного шума можно представить в виде 
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Из (11) следует, что для диагональных элементов КМ комбинационный 

шум вещественный. С удалением от главной диагонали КМ дисперсия мнимой 
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части шума возрастает. Кроме того, учитывая (4) можно сделать вывод, что при 

увеличении количества источников комбинационный шум также возрастает. 

Для количества источников равных M после несложных операций суммирова-

ния в ji,  элементе прямой и перевернутой КМ получим вещественную и мни-

мую части дисперсии комбинационного шума  

( )

( ) [ ]











+−+=

−=

∑ ∑

∑

=

−−

=

+

=

+

.)(2cos)(2cos,

;2)(,

1

1

0

222

1

222

M

m

PN

n
mmmS

M

m
mC

injnSji

SPNji

ϕϕσσ

σσ
.  (12) 

( )

( ) [ ]











−+−−+=

−=

∑ ∑

∑

=

−−

=

−

=

−

.)(2cos)(2cos,

;2)(,

1

1

0

222

1

222

M

m

PN

n
mmmS

M

m
mC

jPniPnSji

SPNji

ϕϕσσ

σσ
. 

 (13) 

Для простоты рассмотрим ОСШ в диагональных элементах КМ для слу-

чая одной гармоники. Тогда полезная амплитуда гармоники будет определена 

как 

( ) ( ) ( ) ( ) 22 SPNjiAjiAjiA −==+=== −+ .     

Дисперсия шума в произвольном элементе КМ будет иметь вид 

( ) ( ) ( ) 22222 4)(,,, SPNjijiji CCC σσσσ −=+= −+ .     

Отношение сигнал/шум по мощности в диагональных элементах КМ будет 

определяться как  

( )
2

2
2

σ

SPN
q

−
= ,     (14) 

откуда следует, что в случае одного источника при достаточно высокой мощно-

сти сигнала, с учетом принятых выше допущений,  ОСШ в диагональных эле-

ментах подчиняется законам когерентного накопления [31]. 
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В случае нескольких источников дисперсии вещественной и мнимой ча-

стей комбинационного шума растут пропорционально увеличению количества 

источников притом, что амплитуда каждого из источников увеличивается, как и 

в случае с одним источником, в PN −  раз. Это отчасти объясняет тот факт, при 

увеличении количества источников в пределах релеевского элемента условия их 

разрешения ухудшаются [18] пропорционально увеличению их количества, так 

как ОСШ для M источников в диагональном элементе можно приблизительно 

определить как 

( )
2

2
2

σM

SPN
q

−
≈ .     (15) 

 

Необходимое условие сверхразрешения 

 

В одной из своих работ Савинов [22], основываясь на известном из линей-

ной алгебры условии единственности решений системы линейных уравнений 

[30], записал для относительной нормы 0bb &&∆ возмущений  b&∆  вектора весо-

вых коэффициентов (ВВК) сигнального подпространства 0b&  неравенство вида 

( )
( ) 














 ∆
+

∆

∆
−

≤
∆

00

0
0

0

0
~

~

~

~

~

~
~

1

~

r

r

R

R

R

R
R

R

b

b

&

&

&

&

&

&

&

&

&

&

p
cond

cond
,    (16) 

в котором 0
~
R& – корреляционная матрица (КМ) сигнального подпространства; 

R
~
&∆ – возмущение КМ сигнального подпространства; 0

~
r& – опорный вектор (ОВ) 

сигнального подпространства; r
~
&∆ – возмущение ОВ сигнального подпро-

странства; ( )0
~
R&cond  – число обусловленности КМ сигнального подпростран-

ства; 
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Выборочные оценки КМ и ОВ представляют сумму КМ и ОВ сигнального под-

пространства и их возмущений, т. е.  

RRR
~~~

0
&&& ∆+=   и  rrr

~~~
0 &&& ∆+= .     

Неравенство (17) устанавливает условие единственности решений для от-

носительной нормы возмущений ВВК подпространства сигналов, что можно 

считать необходимым условиям для сверхразрешения вообще. Однако это дале-

ко не достаточное условие для сверхразрешения. 

При наличии шумов система (3) будет иметь вид 

( ) ( ) rrbbRR
~~~~

000 &&&&&& ∆+=∆+∆+  ,   (17) 

откуда [29, 30] получим возмущения ВВК в виде 

( ) ( ) 0
1

0
11

0
1

0
11

0
~~~~~~~~

bRRRRIrRRRIb &&&&&&&&&& ∆∆+−∆∆+=∆ −−−−−−   (18) 

где I – единичная матрица размером PP× . 

 Из (18) следует, что чем меньше главный определитель  матрицы 0
~
R& , тем 

меньше матрица RR
~~ 1

0
&& ∆−  и тем меньше возмущения b&∆ . Тем не менее,  с точки 

зрения сверхразрешения мы рассматриваем относительную норму возмущений 

ВВК, которая равна отношению 0bb &&∆ нормы возмущений ВВК к норме 

ВВК подпространства сигналов, определяемого как 0
1

00
~~
rRb &&& −= . В этом случае 

при вычислении отношения 0bb &&∆  норм определители матриц подпростран-

ства сигналов сокращаются. Поэтому к положительному влиянию на сверх-

разрешение числа обусловленности корреляционной матрицы подпространства 

сигналов следует относиться несколько по другому, а не так как это сделано в 

[22]. Это означает, что для любого метода обработки данных вне зависимости 

от числа обусловленности корреляционной матрицы подпространства сигналов, 

нижняя граница сверхразрешения для отношения  норм 0bb &&∆  будет одина-

кова.  
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Чтобы убедиться, что лучшая обусловленность КМ подпространства сиг-

налов все же улучшает условия сверхразрешения, можно проанализировать 

уравнение (18), из которого видно, что чем больше главный определитель 0
~
R& , 

тем меньше b&∆ . Отсюда следует, что разрешающая способность напрямую за-

висит от точки пересечения текущего отношения 0bb &&∆   с неким граничным 

отношением 0гр bb &&∆ , суть которого будет пояснена ниже.    

Как показано в [32] выборочная корреляционная матрица 0
~
R&  и опорный 

вектор 0
~
r&  определяются как 

*HT*H
0

~
JJ ESSEESSER &&&&&&&&& += T ;    (19) 

*
0

HT
0

*H
0

~
JJ ESSEESSEr &&&&&&&&& += T ,   (20) 

где 

E& =

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

( ) ( ) ( )
PPNMMMMMM

MMMMMM

MMMMMM

NPNPN

P

P

×−




















−+−−

+

1,1,,

1,3,2,

,2,1,

fefefe

fefefe

fefefe

&L&&

MOMM

&L&&

&L&&

,         (21) 

   

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

( ) ( ) ( ) PPNMMMMMM

MMMMMM

MMMMMM

PNNN

PP

PP

×−




















−−−−

−
−−

=

1,3,2,

1,1,,

0,2,1,

***

***

***

*

fefefe

fefefe

fefefe

EJ

&L&&

MOMM

&L&&

&L&&

&   (22) 

– блочные ганкелева и тёплицева (прямая и обратная) матрицы комплексных 

экспонент (комплексных характеристик фильтров), характеризующих измене-

ние фазы гармоник с разными частотами от одного дискретного отсчета к дру-

гому при выполнении процедуры оценивания вперед-назад; 

( ) ( ) ( )[ ]1,1,0,T
0 −−= PNMMMMMM fefefeE &L&&& ,   (23) 

( ) ( ) ( )[ ]1,1,, ***H
0 −+= NPP MMMMMMp fefefeE J &L&&&             (24) 
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– векторы столбцы опорных комплексных экспонент, формирующих опорный 

вектор; 

[ ]MM fff L21=f – вектор частот M источников; 

( ) [ ]ntfntfntf
MMM

Mn ∆∆∆== πππ 2j2j2jTT eee, 21 L&& efe – вектор комплекс-

ных экспонент; 

[ ]MM sss &L&&& 21
T =s – вектор комплексных амплитуд источников; 

PNPNMMM

MMM

MMM

T
p

−×−




















=

TTT

TTT

TTT

s00

0s0

00s

S

&L

MOMM

L&

L&

& – блочная PNPN −×−  матрица век-

торов амплитуд. 

Из анализа (19)–(24) видно, что обусловленность КМ подпространства сиг-

налов в большей степени определяется матрицами экспонент(21) и (22), кото-

рые зависят от способа обработки данных. 

Обусловленность КМ сигнального подпространства, определяется обуслов-

ленностью матрицы *HT*H
0

~
JJ ESSEESSER &&&&&&&&& += T .  Поскольку отсчеты удалены 

друг от друга на один элемент, при малых порядках модели обусловленность 

КМ подпространства сигналов будет невысокая. Для снижения обусловленно-

сти КМ сигнального подпространства в работе [32] предлагается применить ме-

тоды прореживания отсчетов данных с когерентным накоплением, суть кото-

рых поясняется ниже. 

 

Методы предварительной обработки данных с когерентным накоплением 

 

Выборку ( )nx& из N значений  можно разбить на Q субвыборок из N1 = N /Q 

отсчетов (рис.1). Когерентно суммируя отсчеты в пределах каждой q-й субвы-

борки с помощью операции 
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( ) ( )∑
−

=

∆⋅+=
1

0

2j-
1

1
0e

N

n

ntfNqnxqy π
&& ,    (25) 

получим Q значений отсчетов вторичной выборки, где 1..0 −= Qq  номер отсче-

та прореженной выборки; 0f – резонансная частота полосовых фильтров пред-

варительной обработки (ФПО). Резонансная частота ФПО 0f , определяющая  

импульсную характеристику вида ntf ∆02je π , выбирается равной частоте мак-

симума дискретного преобразования Фурье (ДПФ) всей выборки ( )nx& .   
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
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Рис. 1. Схема формирования матриц данных из выборки размером 64 отсчета с 

прореживанием до 8 отсчетов с когерентным накоплением по 8 отсчетов. 

 

Комплексная частотная характеристика (КЧХ) ФПО  будет определяться как  
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( )

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

sin

sin
e

ee

1110

1
0

2j2j

0

011j

1

0

2j-2j

tqNftqNfNtff

N

n

ntfntf
q

fG
tff

tffN

fG

∆∆−∆−

−

=

∆∆

=
∆−
∆−

=

== ∑

πππ

ππ

π
π

&

&

 

 (26) 

где ( ) [ ]( )
[ ]( )

[ ] ( )1j

0

01 10e
sin

sin −∆−
∆−
∆−= Ntff

tff

tffN
fG π

π
π

&  – часть КЧХ, идентичная для 

всех ФПО. Амплитудно-частотные характеристики (АЧХ) ФПО одинаковые и 

имеют вид функции sinN1x/sinx, а отличия фазо-частотных характеристик 

(ФЧХ) определяются задержками 
tqNf ∆12je π
.  

По аналогии с системой (2) отсчеты вторичной выборки в векторно-

матричной форме могут быть объединены в систему  

bYy &&&

&

M

&

&

&L&&

MMMN

&L&&

&L&&

&L&&

MOMM
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&
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


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 (27) 

откуда  

0
HH~~

yYbYYrbR &&&&&&&& === ,    (28) 

или из эквивалентной системы 














=









− p

p

0b
R

ρ21
&

& ,       

где        
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












=














=

YYyY

Yyyy

Rr

ryy
R

&&&&

&&&&

&&

&&&&
H

0
H

H
00

H
0

H
0

H
0 ~~

~
    (29) 

–полная КМ системы размерностью P+1×P+1; YYR &&& H~
=  и 0

H~
yYr &&& = – КМ и 

ОВ системы уравнений когерентного метода линейного предсказания. 

В [32] показано, что при когерентной обработке данных КМ подпро-

странства сигналов будет иметь вид 

*HT*H
0

~
JJ GSSGGSSGR &&&&&&&&& += T ,     (30) 

где 

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

( ) ( ) ( )



















−+−−

+
=

11

132

21

QPQPQ

P

P

GGG

GGG

GGG

G

&L&&

MOMM

&L&&

&L&&

& ,

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

( ) ( ) ( )



















−−−−

−

−−

=

132

11

021

***

***

***

*

PQQQ

PP

PP

MM

MM

MM

GGG

GGG

GGG

GJ

&L&&

MOMM

&L&&

&L&&

&  

– блочные PPQ ×−  ганкелева и тёплицева матрицы КЧХ ФПО, характери-

зующие изменение фазы гармоник с разными частотами от одного прореженно-

го отсчета к другому при выполнении процедуры предсказания вперед-назад;  

( ) ( ) ( ) ( )[ ]tqNf
M

tqNftqNf MfGfGfGq ∆∆∆= 11211 2j2j
2

2j
1

T eee πππ &L&&&G    

– вектор q -х КЧХ каналов для частот всех определяемый для частот всех ис-

точников.  

Разность КЧХ разных ФПО будет определять линейную зависимость 

строк и столбцов, которая для КМ подпространства сигналов,  определяемой из 

(30), меньше чем для КМ, определяемой из (19). Это обусловлено тем, что для 

когерентного метода имеет место прореживание отсчетов в N1 раз. 

Одновременное разрешение и оценивание параметров нескольких источ-

ников возможно не только за счет различий ФЧХ отдельных каналов, но и за 
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счет различий в АЧХ. Рассмотрим модификацию одного из амплитудных мето-

дов линейного предсказания, так называемого метода «нормирования», разрабо-

танного Абраменковым для случая оценивания сигналов двух источников [21]. 

Суть метода заключается в следующем. Если порядок модели равен P, то выпол-

няются L≥P операций ДПФ (l=0.. L –1) 
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l lnxlnxfY
π

π
π

&&&

, 

обрабатывающих укороченные выборки отсчетов ( )nx&  размером N–P, в кото-

ром экспонента 







 −∆
2

2j
e

LN
tfπ

 является множителем, симметрирующим опе-

рацию ДПФ (рис.2).  
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Рис.2. Схема формирования матрицы данных и системы уравнений когерентно-
го амплитудного метода обработки данных (модифицированного метода нор-

мирования). 
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Мнимая часть КЧХ фильтров такого ДПФ равна нулю, т. е. фильтры ДПФ 

вещественные. В окрестности пика ДПФ, выбираются P фильтров (рис. 2), КЧХ 

которых  
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имеют резонансные частоты pf  (p=0..P). Из отсчетов ДПФ ( )pl fY& , соответству-

ющих  частотам pf  с номерами p=0.. P  составляется система уравнений вида 
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Решая данную систему уравнений методом наименьших квадратов, получим 

ВВК модифицированного метода нормирования вида 

( ) 0
H1H YYYYb &&&&&

−
= . 

Авторегрессионные спектральные функции (по-другому псевдоспектры) 

для рассмотренных методов будут иметь вид  

( ) ( ) ( )
2

1
0

−

=
∑−=
P

p
pyp fGbfGfS &&&

)
& ,   (32) 

в которых, в зависимости от метода предварительной обработки, КЧХ ( )fGp
&  

ФПО определяется либо из (26) либо из (31). 

Оценивать частоты можно путем непосредственного анализа спектральных 

функций или корней характеристических полиномов фазовых методов из урав-

нения 
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( ) ( ) 01e1
11

2j 1 =−=−= ∑∑
==

∆
P

p

p
yp

P

p

tpNf
yp fzbbfZ &&& π    (33) 

и амплитудного метода 

 ( ) ( ) ( ) 0
1

0 =−= ∑
=

P

q
qyq fGbfGfZ &&& .     (34) 

где ( ) tNffz ∆= 12je π
&  – аргумент для фазового метода. 

Вычислив оценки частот Mf
)

 M источников, можно вычислить амплитуды 

источников путем решения обратной задачи. Для этого определяется матрица 

значений КЧХ каналов на этих частотах 
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откликов Q  каналов на сам сигнал, связанные системой уравнений 

( ) ysfZ &&
)

& =M ,        

откуда находим вектор комплексных амплитуд источников 

          ( ) ( )[ ] ( ) yfZfZfZs &
)

&
)

&
)

&& MMM
H1H −= .     

Для исходных методов спектрального анализа без прореживания данных 

величина 1N  аргумента характеристического полинома ( ) tNffz ∆= 12je π
&  будет 

равна единице. 

 

Достаточное условие сверхразрешения 

 

Для определения достаточного условия сверхразрешения рассмотрим ха-

рактеристическое уравнение линейного предсказания вида 

( ) ( ) ( ) ( ) 022110 =−−− fGbfGbfGbfG pP
&&L&&&&& ,  (35) 

которое для фазовых методов преобразуется к виду  
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( ) ( ) ( ) ( )( ) 01 1
21 =−−− fzbfzbfzbfG P

P &&L&&&&& , 

где в правой скобке характеристический полином системы уравнений линейно-

го предсказания. 

Рассмотрим теоретически интересующую нас сигнальную ситуацию, кото-

рая образована M источниками с вектором амплитуд [ ]MM sss &L&&& 21
T =s и часто-

тами [ ]MM fff L21=f . Введем также оценки частот корней характеристиче-

ского уравнения [ ]MM fff
)

L
)))

21=f , в которых M оценок частот связанны с ис-

тинными частотами источников через их возмущения 

[ ]MMMMM ffffff ∆+∆+∆+=∆+= L
)

2211fff . Подставляя значения оценок 

частот корней в характеристическое уравнение (35), составим систему уравнений 
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, (36) 

где ВВК подпространства сигналов определяется в общем виде как  

( ) ( )( ) ( ) ( )fGfGfGfGb HH
0

1
0

&&&&&
−

= .    (37) 

В случае если количество источников не равно порядку модели, из-за вырож-

денности матрицы ( ) ( )fGfGH &&  ВВК подпространства сигналов следует опреде-

лять как 

( ) ( )( ) ( ) ( )fGfGIfGfGb HH
0

1
0

&&&&&
−

+= α ,    

где α – параметр регуляризации, который должен быть во много раз меньше 

диагональных элементов матрицы ( ) ( )fGfGH && . Из системы (36) получим воз-

мущения ВВК в виде 
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Отношение нормы вектора возмущений ВВК к норме ВВК подпространства 

сигналов можно записать в виде 

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

( ) ( )[ ] ( ) ( )fGfGfGfG
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≤
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.  (38) 

С другой стороны, учитывая (18), можно записать  

( ) ( ) ( )[ ]
( ) ( )fGfG

fGfGRrRRRI

b
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0
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0
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&&

&&&&&&&
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−−−− ∆−∆∆+
=

∆ ppppp
,  (39) 

в котором правая часть есть относительная норма вектора возмущений ВВК си-

стемы уравнений линейного предсказания в зависимости от текущих возмуще-

ний КМ и ОВ. Неравенство (38) дает возможность оценить границу возмуще-

ний ВВК при заданных случайных возмущениях параметров f∆ , а формула 

(39) – оценить каковы относительная норма возмущений ВВК при заданных 

возмущениях КМ и ОВ. Если возмущения f∆  параметров f задать статистиче-

ски, то можно вычислить среднестатистическую границу сверхразрешения для 

относительной нормы возмущений ВВК усреднением (38). Сравнивая правую 

часть уравнения (39), возмущенной за счет  pR
~
&∆  и pr

~
&∆ , с граничным отношени-

ем 0bb &&∆ , определяемым из неравенства (38), можно аналитически определять 

будет ли иметь место сверхразрешение или нет.  

Для сравнительного анализа была рассмотрена тестовая последователь-

ность 64-х отсчетов данных, записанных с тактовой частотой 44,1 кГц и состоя-

щих из смеси четырех гармоник на частотах 6,25 кГц,  6,35 кГц, 6,70 кГц и 

3,00 кГц. Наибольший интерес представляет зависимость граничной относитель-
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ной нормы возмущений ВВК (38) от выбранного порядка модели и метода оце-

нивания для одной и той же сигнально-шумовой ситуации. Для исходного под-

хода линейного предсказания вперед-назад и для когерентного подхода данная 

зависимость приведена на рисунках 3, 4.  

С помощью системы уравнений (36) была аналитически исследована за-

висимость среднестатистической относительной нормы возмущений ВВК (38) 

от выбранного порядка модели (рис. 3, 4) при условии, что СКО четырех корней 

характеристического уравнения (35) не должны были превышать половины раз-

ности частот между ближайшими источниками Гц50221 =−≤ fffσ  

( 1f =6,25 кГц,  2f =6,35 кГц). Анализ рисунков 4 и 5 показывает, что  кривые от-

носительных возмущений ВВК приближаются к кривой границы сверхразре-

шения при ОСШ свыше 30–35 дБ при величине относительного интервала ана-

лиза свыше 0,7. Это говорит о том, что ключевую роль для сверхразрешения 

играют ОСШ и относительный интервал анализа, т. е. величина, равная отно-

шению порядка модели авторегресии к общему количеству данных. 
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Рис.3. Зависимости отношений 0bb &&∆  исходного метода линейного предска-

зания вперед-назад от величины относительного интервала анализа (отношения 
NP  порядка модели авторегресии P  к общему числу данных) N  для разных 
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ОСШ (пунктирной линией показана зависимость граничного отношения 

0гр bb &&∆  от относительного интервала анализа). 
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Рис.4. Зависимости отношений 0bb &&∆  для когерентного метода обработки 

данных с прореживанием от величины относительного интервала анализа NP  
для разных ОСШ (рассмотрены два варианта прореживания с 16 отсчетами вто-

ричной выборки и 8 отсчетами вторичной выборки). 
 

Теоретическое исследование показывает, что граница сверхразрешения 

для исходных методов и для когерентных методов остается на одном и том же 

уровне (на рисунках обозначена пунктирной линией). При этом требуемый для 

сверхразрешения порядок модели когерентных методов предварительной обра-

ботки данных существенно ниже, чем порядок модели, требуемый для сверх-

разрешения исходными методами. В анализируемом случае общее число дан-

ных составляло 64. Было рассмотрено прореживание до 16-и отсчетов вторич-

ной выборки (рис.4) с порядками модели 4, 8 и 12 (относительный интервал 

анализа от 4/16 до 12/16), и до 8-и отсчетов вторичной выборки с порядками 

модели 5 и 6 (относительный интервал анализа от 5/8 и 6/8). Для исходного ва-

рианта без прореживания то же самое разрешение достигалось при порядке мо-

дели свыше 40 (относительный интервал анализа от 40/64, рис.3). Большой по-
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рядок модели означает большую размерность КМ. Когерентные и исходные ме-

тоды для обеспечения одного и того же относительного интервала авторегрес-

сионного анализа используют разные порядки модели, которые для когерент-

ных методов существенно ниже. При использовании же более низких порядков 

модели в исходных подходах, они существенно проигрывают когерентным ме-

тодам в разрешающей способности. Поэтому преимущество когерентных мето-

дов в данном случае очевидно. 

Отсюда следует вывод, что если в радиолокационных системах при рабо-

те по нескольким целям возникает задача сверхразрешения сигналов по про-

странству, частоте или дальности, то предпочтительнее использовать когерент-

ные методы предварительной обработки данных с прореживанием, позволяю-

щие существенно уменьшить порядок модели авторегресии до количества це-

лей, параметры которых подлежат измерению, а сами цели селекции. Однако 

главным является то, что эффективность сверхразрешения зависит от относи-

тельного интервала анализа. Поэтому искусство спектральной обработки в ра-

диолокации заключается в том, чтобы сформировать матрицу данных низкого 

порядка, обеспечивая максимально возможный при этом относительный интер-

вал анализа. 

 

Некоторые результаты экспериментов с тестовыми выборками 

 

В ходе сравнительного анализа была протестирована последовательность 

64-х отсчетов данных, состоящих из смеси четырех гармоник на частотах 

6,25 кГц,  6,35 кГц, 6,70 кГц и 3,00 кГц. Ширина элемента разрешения по частоте 

стандартной операции ДПФ составляла 687 Гц. Спектральные функции исходно-

го подхода при ОСШ источников 40 дБ для порядков модели 4, 20, и 40 для от-

носительных интервалов анализа 4/64, 20/64 и 40/64 показаны на рисунках 5, 6 

и 7 соответственно.  
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Рис.5. Спектральные функции исходного метода линейного предсказания впе-

ред-назад  для относительного интервала анализа 644=NP : 
ДПФ выборки –1; средняя по ансамблю из 200 реализаций спектральная функ-
ция –2; ансамбль из 200 случайных реализаций спектральных функций – 3; 
оценки амплитуд, соответствующих корням характеристического полинома – 4, 
гистограммы распределения оценок частот корней характеристического поли-
нома –5 (кривые спектральных функций приподняты по оси ординат). 
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Рис.6. Спектральные функции исходного метода линейного предсказания впе-
ред-назад для относительного интервала анализа 6420=NP  при ОСШ 40 дБ: 
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ДПФ выборки –1; средняя по ансамблю из 200 реализаций спектральная функ-
ция –2; ансамбль из 200 случайных реализаций спектральных функций – 3; 
оценки амплитуд, соответствующих корням характеристического полинома – 4, 
гистограммы распределения оценок частот корней характеристического поли-
нома –5 (кривые спектральных функций приподняты по оси ординат). 
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Рис.7. Спектральные функции исходного метода линейного предсказания впе-
ред-назад для относительного интервала анализа 6440=NP  при ОСШ 40 дБ: 

ДПФ выборки –1; средняя по ансамблю из 200 реализаций спектральная функ-
ция –2; ансамбль из 200 случайных реализаций спектральных функций – 3; 
оценки амплитуд, соответствующих корням характеристического полинома – 4, 
гистограммы распределения оценок частот корней характеристического поли-
нома –5 (кривые спектральных функций приподняты по оси ординат). 

 

Результаты обработки тестовых последовательностей фазовым и ампли-

тудным когерентными методами (рис. 8, 9) показывают, что когерентные методы 

обеспечивают высокое разрешение с порядком модели 5 при относительных ин-

тервалах разрешения от 5/8 до 5/5=1, аналогичных исходному подходу. Резуль-

таты большого количества численных экспериментов подтверждают вывод о ра-

венстве эффективности когерентного и исходного подходов при одинаковом от-

носительном интервале анализа.  
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Рис.8. Спектральные функции фазового когерентного метода линейного пред-
сказания вперед-назад с прореживанием для относительного интервала анализа 

85=NP при ОСШ 40 дБ: 
ДПФ выборки –1; средняя по ансамблю из 200 реализаций спектральная функ-
ция –2; ансамбль из 200 случайных реализаций спектральных функций – 3; 
оценки амплитуд, соответствующих корням характеристического полинома – 4, 
гистограммы распределения оценок частот корней характеристического поли-
нома –5; АЧХ фильтра первичной обработки – 6 (кривые спектральных функ-
ций приподняты по оси ординат). 

 

Из рисунка 9 видно, что пики спектральной функции амплитудного метода 

нормирования обладают наибольшей по сравнению с предыдущими исходным и 

когерентным фазовым методами остротой. Если обратить внимание, то в данной 

оценке для амплитудного метода использовался относительный интервал анализа 

равный почти единице, т. е. при выполнении одного блока ДПФ было задействова-

но 62 отсчета из 64. 
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Рис.9. Спектральные функции амплитудного когерентного метода линейного 
предсказания (модифицированного метода нормирования) для относительного 

интервала анализа 5/4=NP при ОСШ 40 дБ: 
ДПФ выборки –1; средняя по ансамблю из 200 реализаций спектральная функ-
ция –2; ансамбль из 200 случайных реализаций спектральных функций – 3; 
(кривые спектральных функций приподняты по оси ординат). 
 

 

Пример двумерной дальностно-доплеровской фазовой 

когерентной спектральной оценки 

 

Рассмотрим двумерную обработку сигнала на примере разложения пачки 

отраженной от групповой сосредоточенной цели сигналов с линейной частот-

ной модуляцией (ЛЧМ) с помощью двумерного преобразования Фурье.  Тести-

руемая модель одного такого ЛЧМ импульса была ранее рассмотрена в рабо-

те [33]. Моделировалась пачка из 32 комплексных прямоугольных ЛЧМ ра-

диоимпульсов длительностью τ =50 мкс, периодом следования T = 10τ = 500 мкс,  

девиация частоты которых была равна ∆fd = 2 МГц (рис. 10). Запишем дискрет-

ную модель пачки отраженных от каждого m-го источника ЛЧМ импульсов в 

виде  
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где 
( )

c

tD
tt m

m
2

)( =  – время задержки фронта волны, отраженной от m-го источ-

ника; 

( ) tVDtD mmm 00 +=  – дальность до m-го источника; 

0mD , 0mV – дальность и скорость m-го источника на момент начала зонди-

рования; 

8103⋅=c – скорость света; 

( )
( ) ( )tD

GP
tS

m

maè
m 43

2

4π
σ=  – амплитудная функция времени; 

èP  – пиковая мощность зондирующего сигнала; 

aG – коэффициент направленного действия антенны в направлении глав-

ного максимума ее диаграммы направленности; 

mσ – эффективная поверхность рассеяния m-го источника; 

mϕ – начальная фаза волны, отраженной от m-го источника. 
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Рис. 10. Модель пачки из 32 ЛЧМ импульсов (на рисунке показаны зондирую-
щие и отраженные от четырех целей импульсы). 

 



ЖУРНАЛ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ, N3, 2012 

 

30 
 

Дискретная модель пачки отраженных от M источников ЛЧМ импульсов можно 

записать в виде 

( ) [ ]∑ ∑
=

−

=
−⋅∆−⋅∆=
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I

i
mm iTnttntsns

1

1
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где I – количество импульсов в пачке (в нашем случае 32). 

В каждом периоде зондирования осуществляется обработка отраженного 

ЛЧМ сигнала движущимся окном из N=128 точек [33] (рис.11).  
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Рис. 11. Вещественные значения комплексных цифровых сигналов: 
зондирующий сигнал –1; сигнал, отраженный от трех точечных целей на даль-

ностях 12500 м, 12530 м и 12560 м, движущихся со скоростью 100 м/с в 
направлении локатора –2; текущее положение движущегося окна –3; модуль 
сжатого отраженного сигнала –4; (ОСШ для пика сжатого сигнала каждой из 

целей составляло 36 дБ); временная функция строба дальности, определяемого 
фильтром предварительной обработки с прямоугольной АЧХ – 5. 

К выборке отраженного сигнала в i-м периоде зондирования, стробиро-

ванной движущимся окном, применялась операция ДПФ 
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где W – номер отсчета начала движущегося окна; k – индекс частоты (рис.11). 

Результат ДПФ представлен на рисунке 12 (спектр 1).  

Умножая k-е значения ДПФ выборки ( )kS&   (рис. 12, кривая 1) на k-е зна-

чения  ДПФ (рис.12, кривая 3) 
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импульсной характеристики согласованного фильтра ( )nh& , являющейся ком-

плексно-сопряженной копией зондирующего сигнала, получим  спектр (рис.12, 

кривая 2) ( ) ( ) ( )kHikSikS &&& ,,сж =  сжатого импульса в i-м периоде зондирова-

ния, обратный ДПФ  
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которого даст временную функцию сжатого сигнала (рис. 11, кривая 4) i-го пе-

риода зондирования. Как видно из рисунка 11 по отклику согласованного филь-

тра ЛЧМ сигнала цели не разрешаются, так как находятся в пределах релеев-

ского элемента разрешения, то есть разность радиальных расстояний не пре-

вышает величины 75 м.   

 

 

Рис. 12. Модули спектральных функций полученных с помощью ДПФ: 

модуль ДПФ сигнала, отраженного от трех точечных целей на дальностях 

12500 м, 12530 м и 12560 м  –1; модуль сжатого отраженного сигнала –2; АЧХ 

согласованного фильтра– 3. 

Выполняя аналогичную операцию для одноименных окон дальности в каж-

дом из 32-х периодов зондирования, получим спектрограмму пачки из 32 ЛЧМ 

сигналов размером 128×32, состоящую из 32 спектров сжатых ЛЧМ импульсов 

(рис.13 а, б).  
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Выполняя ДПФ по 32 точкам в каждом n-м срезе временной функции сжа-

того импульса  ( )ins ,ñæ& , т. е. 
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получим дальностно-доплеровский спектр (изображение) отраженной пачки 

ЛЧМ импульсов (рис 13 в). 

 

   
а       б  

 

 
в       г 

Рис. 13. Спектрограмма пачки из 32-х сжатых ЛЧМ импульсов 

двумерное изображение спектрограммы –а; трехмерное изображение спектро-

граммы –б; двумерное дальностно- доплеровское преобразование –в; разбиение 

спектрограммы на субблоки данных– г . 
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Определив частоту и дальность пика двумерного дальностно- доплеров-

ского спектра следует сформировать прореженную выборку откликов двумер-

ных дальностно- доплеровских фильтров. Для этого вся спектрограмма 

( )knS ,сж
&  из 128×32 отсчетов делится на 64 блока, в каждом из которых 

N1=16×I1=4 отсчетов (рис.13 г). В пределах каждого из блоков отсчеты коге-

рентно суммируются и вычисляются отсчеты прореженной двумерной выборки 

откликов  
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фильтров с двумерными дальностно- доплеровскими характеристиками (ча-

стотно-временными строб функциями) вида 
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После двумерного прореживания выборки задача решается также как и в 

одномерном случае. Сначала составляется система уравнений двумерной моде-

ли авторегресии (рис.14), каждое из которых составляется из блока данных 

размерностью P (порядок модели авторегресии). На примере был рассмотрен 

порядок модели P = 8, объединяющие 9 блоков прореженных данных, обрабо-

танных когерентным суммированием 16×4 отсчетов притом, что прореженная 

двумерная выборка состоит из 8×8 отсчетов. Для моделируемого случая систе-

ма уравнений линейного предсказания вперед-назад для первых яти блоков из 9 

отсчетов представлена в виде  
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Рис. 14. Составление системы уравнений из спектрограммы 

 пачки из 32-х сжатых ЛЧМ импульсов. 
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Система уравнений (40) представляет собой переопределенную систему 

из 6-и таких блоков уравнений представленных в (40). В настоящей работе вви-

ду сложности построения такой системы уравнений приведен пример, так как 

построение такой схемы в общем виде только усложняет выкладки и понима-

ние сути. Решая такую систему уравнений относительно весовых коэффициен-

тов можно получить двумерную спектральную функцию вида 

( )
( ) ( ) ( )

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

2

876

543

21

2,2,,1,2,,0,2,,

2,1,,1,1,,0,1,,

2,0,,1,0,,0,0,,

,

−

−−

−−−−

−−

=

ftGbftGbftGb

ftGbftGbftGb

ftGbftGbftG

ftS

&&&&&&

&&&&&&

&&&&&

)
.  

Спектральная функция, построенная для сигнальной ситуации с четырьмя це-

лями, приведена на рисунке 15.   

 

 
а       б 

Рис. 15. Спектральные функции: ДПФ  –а; линейного предсказания –б; 

 

Амплитудные и фазовые методы обработки данных в задачах простран-
ственного анализа угловых координат источников излучения  

 
При наличии больших вычислительных ресурсов в радиолокаторах 

наиболее выгодно анализировать сигнал сразу по нескольким координатам и 

параметрам, например, по частоте и времени, либо по пространству и частоте 
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или по пространству и времени. В зависимости от типа радиолокатора можно 

применять различные многомерные комбинации при разложении сигналов.  

С точки зрения пространственной обработки сигналов цели для радиоло-

каторов вне зависимости от типа сигнала представляют собой источники про-

странственных гармоник, с частотами, определяемыми углами падения волны. 

Поэтому все приведенные методы обработки уместны для пространственной 

области при наличии цифровых антенных решеток. 

Перед началом процедур сверхразрешения следует определить угловые 

координаты, дальность и скорость группы близко расположенных источников, 

которые необходимо разделить. Для этого на каждом такте дискретизации по 

времени выполняется двумерное ДПФ по пространству (рис.16). Одноименные 

отсчеты сигналов по времени в каждом периоде повторения также подвергают-

ся доплеровской обработке с помощью ДПФ, в результате чего для каждого 

пространственного фильтра формируется дальностно-доплеровский двумерный 

портрет. Такая система позволяет анализировать в каком пространственном и 

дальностно- доплеровском фильтре находятся источники сигналов и выбирать 

систему фильтров КПО в окрестности угловых координат, дальности и скоро-

сти кажущегося центра источников. После измерения положения кажущегося 

центра источников можно переходить к выбору системы пространственных и 

дальностно- доплеровских КПО для реализации процедур спектрального анали-

за со сверхразрешением в пределах импульсного объема, определяемого шири-

ной диаграммы направленности пространственных фильтров, а также элемен-

том разрешения по дальности.  
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Рис.16. Схема многомерного ДПФ анализатора, использующего систему про-
странственных, частотных фильтров и стробов дальности типа «арочный си-
нус» с разными амплитудными диаграммами направленности и идентичными 
фазовыми диаграммами направленности. 

 

Амплитудный когерентный пространственный анализатор линейного 

предсказания представляет собой совокупность аппаратно-программных 

средств реализующих когерентный амплитудный метод линейного предсказа-

ния с когерентным накоплением по пространству. Сначала на апертуре цифро-

вой решетки выделяются L блоков пространственных отсчетов (рис 17), по ко-

торым выполняется пространственный ДПФ с дополнением нулями. Затем 

определяются Q пространственных фильтров в окрестности кажущегося центра 

источников, а выходные сигналы каждого q-го пространственного фильтра 

подвергаются дальностно-доплеровской обработке. 
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Рис. 17. Схема амплитудного когерентного пространственного анализатора ли-

нейного предсказания. 
 
 
Из вещественных и мнимых значений комплексных отсчетов пиков Q даль-

ностно-доплеровских портретов составляются вещественное и мнимое уравне-

ния модифицированного метода нормирования (см. выше). В многомерной ин-

терпретации под y можно подразумевать обобщенную координату, включаю-

щую в свой состав угол места, азимут, дальность и скорость { }VDqqq βε=y , где 

qq βε – угловые координаты максимума q-го пространственного фильтра. Ве-

личины D  и V  значения дальности и скорости, соответствующих пику даль-

ностно-доплеровского портрета. Для L блоков пространственных отсчетов вы-
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полняются аналогичные операции, после чего система уравнений решается ме-

тодом наименьших квадратов и вычисляются весовые коэффициенты. Для по-

строения двумерной пространственной спектральной функции ХН выбранных 

Q пространственных фильтров складываются с весовыми коэффициентами, вы-

числяется результирующая ХН, после чего вычисляются значения обратно про-

порциональные квадрату ее нормы. 

Фазовый когерентный пространственный анализатор линейного предсказания 

с прореживанием представляет собой совокупность аппаратно-программных 

средств реализующих фазовые методы линейного предсказания с когерентным 

накоплением по пространству. Сначала на апертуре цифровой решетки выде-

ляются P блоков пространственных отсчетов (рис. 18), в пределах которого от-

счеты когерентно суммируются. Такой блок представляет собой простран-

ственный фильтр с ХН, фазированной в направлении обнаруженных источни-

ков. Затем определяются Q из P пространственных фильтров в окрестности ка-

жущегося центра источников, а выходные сигналы каждого q-го простран-

ственного фильтра подвергаются дальностно-доплеровской обработке. С по-

мощью Q пространственных фильтров, объединенных в блок, составляется 

уравнение (рис. 6). Решением системы уравнений методом наименьших можно 

получить ВВК, формирующий двумерную пространственную спектральную 

функцию.  
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Рис. 18. Схема фазового когерентного пространственного анализатора линейно-
го предсказания (БКО – блок когерентной обработки). 

 
Частным случаем такого пространственного анализатора может являться 

моноимпульсная цифровая антенная решетка с пространственными каналами, 

показанными на рисунках 19 и 20. Пространственная спектральная функция 

прореженной пространственной антенной решетки как функция угловых коор-

динат βε,  может быть представлена в виде  

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) 2
22110 ,,,,,

−
−−−−= βεβεβεβεβε NNGbGbGbGS &&L&&&&&

)
,   

где ( )βε ,qG&  – комплексная характеристика направленности q-го про-

странственного канала. При наличии ограниченного количества каналов матри-
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ца данных может быть сформирована с использованием отсчетов разных вре-

менных или частотных позиций. 
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Рис. 19. Схема фазового пространственного анализатора линейного предсказа-
ния с когерентным накоплением и прореживанием по пространству четырьмя 
пространственными ФПО.  

 

 

Рис. 20. Схема девятиканального фазового пространственного анализатора ли-
нейного предсказания с когерентным накоплением и прореживанием –а; дву-
мерные пространственные функции трех источников излучения – б, в; ПРМ с 

а 

б 

в 
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АЦП – приемник с аналогово-цифровым преобразователем; ЭВМ – электронная 
вычислительная машина. 

 

Заключение 

 

Подводя итоги, следует отметить, что рассмотренные в статье когерентные 

подходы могут быть использованы при обработке сигналов в пространственной, во 

временной и частотной областях. 

Аналогичное исходному подходу сверхразрешение когерентных методов до-

стигается при существенно меньшем порядке модели не из-за когерентности 

накопления сигнала в элементах корреляционной матрицы, а меньшим числом обу-

словленности корреляционной матрицы подпространства сигналов. При этом отно-

сительные интервалы анализа, равные отношению порядка модели к общему коли-

честву отсчетов остаются одинаковыми. 

При одинаковых порядках модели вследствие лучшей обусловленности коге-

рентные методы существенно выигрывают по сравнению с исходными подходами.  

При обработке реальных сигналов  из-за присутствия в смеси с шумами 

всевозможных составляющих, обусловленных как отражениями от простран-

ственно распределенных пассивных помех, так и турбинными и другими эффек-

тами следует также принимать меры предварительной фильтрации. Присутствие 

таких составляющих может существенно ухудшить или свести сверхразрешение 

полностью на нет, так как для авторегрессионных методов спектрального анализа 

количество гармоник, присутствующих в спектре, должно быть меньше выбранно-

го порядка модели. Поэтому крайне необходимо перед оцениванием прибегать к 

операциям предварительной обработки сигналов и выделения участков спектра, 

интересующих в плане сверхразрешения.  
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