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Abstract. In the article the technique allowing to calculate relative mean square assessment of 
the distortions of a range caused by sampling of a nonquantized signal with angular modulation 
is considered. For two types of signals, with linear and nonlinear frequency modulations, have 
calculated the dependences allowing to determine the necessary frequency of sampling by a preset 
value of relative mean square assessment of distortions of signals.

Keywords: a signal with angle modulation, digital synthesizer of signals, relative mean square 
assessment of distortions of a range of a signal.

Citation: Viktorov D.S., Plastinina E.V. Technique of definition of relative mean square assessment of distortions of the range 
of the signal with angular modulation in digital synthesizers with uniform sampling, J. Sib. Fed. Univ. Eng. & Technol., 2020, 
13(3), 259-271. DOI: 10.17516/1999-494X-0167

	 © Siberian Federal University. All rights reserved 
This work is licensed under a Creative Commons Attribution-NonCommercial 4.0 International License (CC BY-NC 4.0).

*	 Corresponding author E-mail address: viktorov.dmitry@yandex.ru, plastinina77@yandex.ru



– 260 –

Journal of  Siberian Federal University.  Engineering & Technologies 2020 13(3): 259-271

Методика определения относительной  
среднеквадратической оценки искажений спектра сигнала  
с угловой модуляцией в цифровых синтезаторах  
с равномерной дискретизацией

Д.С. Викторов, Е.В. Пластинина
Военная академия воздушно-космической обороны  

им. Маршала Советского Союза Г.К. Жукова 
Российская Федерация, Тверь

Аннотация. В статье рассматривается методика, позволяющая рассчитать относительную 
среднеквадратическую оценку искажений спектра, обусловленных дискретизацией 
неквантованного сигнала с угловой модуляцией. Для двух видов сигналов, с линейной и 
нелинейной частотной модуляциями, рассчитаны зависимости, дающие возможность по 
заданному значению относительной среднеквадратической оценки искажений сигналов 
определить необходимую частоту дискретизации.
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Основными источниками искажений сигналов с угловой модуляцией (УМ), формируемых 
в цифровых синтезаторах (ЦС) с равномерной дискретизацией (РД), являются: ограничение 
минимального шага квантования фазы и напряжения, минимального тактового интервала дис-
кретизации за счет ограниченного числа уровней квантования фазы и напряжения, частоты 
дискретизации, а также неравномерности амплитудно-частотной и фазочастотной характери-
стик интерполятора [1]. Для характеристики уровня искажений, возникающих при этом, ис-
пользуем относительную среднеквадратическую оценку (СКО) искажений

значению относительной среднеквадратической оценки искажений сигналов 

определить необходимую частоту дискретизации. 

Ключевые слова: сигнал с угловой модуляцией, цифровой синтезатор сигналов, 

относительная среднеквадратическая оценка искажений спектра сигнала. 

 

Основными источниками искажений сигналов с угловой модуляцией 

(УМ), формируемых в цифровых синтезаторах (ЦС) с равномерной 

дискретизацией (РД), являются: ограничение минимального шага квантования 

фазы и напряжения, минимального тактового интервала дискретизации за счет 

ограниченного числа уровней квантования фазы и напряжения, частоты 

дискретизации, а также неравномерности амплитудно-частотной и 

фазочастотной характеристик интерполятора [1]. Для характеристики уровня 

искажений, возникающих при этом, используем относительную 

среднеквадратическую оценку (СКО) искажений 

( ) ( ) ( ) ( )∫ ∫
τ ∞

∞−

ωω−ω
π

=−=δ
u

dSS
E

dttUtU
E cc

0

2
22 ,

2
11 &&  (1) 

где U(t), Uc(t) – исходный (идеальный) аналоговый и синтезируемый сигнал с 

УМ; ( ) ( )ωω cS S , &&  – соответственно их спектры; τu – длительность сигнала; 

( ) ( )∫ ∫
τ ∞

∞−

ωω
π

==
u

dSdttUЕ
0

22

2
1 &  – энергия исходного сигнала с УМ [1, 2]. 

На основе математических моделей цифровых и аналоговых сигналов с 
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уровней квантования фазы и напряжения, частоты дискретизации и 

относительных параметров интерполятора. 

В [2] показано, что все эквивалентные спектры Sэ(ω–nωэ) с различными 

индексами n идентичны. Поэтому в дальнейшем будем рассматривать 

эквивалентный спектр Sэ(ω) при n=0. Было показано также, что квантование 
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показано также, что квантование фазы и напряжения с УМ сигнала приводит к уменьшению 
амплитуды основной составляющей квантованного сигнала с УМ. Однако это изменение не-
значительно, следовательно, можно считать С1=U0/2. 

Оценку искажения эквивалентного спектра цифрового сигнала с УМ, формируемого в 
цифровом синтезаторе отсчетов напряжения (ЦСОН) с РД, за счет дискретизации некванто-
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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в (1), где спектр исходного сигнала определяется в виде 

( ) ( )0105,0 ω−ω=ω +SUS & , делая замену переменных ω=ω–ω0–mωэ и проводя 

аналогичные преобразования, можно получить относительную СКО ( )эT ωδ2
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правые части выражений (6) и (7) равны. Следовательно, относительные СКО 

искажений ( )эT ωδ2
 эквивалентных спектров в ЦСОН и ЦСОФ с равномерной 

дискретизациями равны. Как видно из (6) и (7), относительная СКО ( )эT ωδ2  

зависит как от частоты дискретизации ωэ, так и от формы спектра, т.е. фазовой 

структуры сигнала с УМ. Поэтому оценку ее необходимо производить для 

каждого вида группы сигналов. 

Графики относительной СКО ( )эT ωδ2  для линейно-частотной модуляции 

(ЛЧМ) сигналов с различной базой nс в зависимости от значения fэ/Δf, где fэ 

частота дискретизации, Δf – девиация ЛЧМ сигнала, приведены на рис. 2. Там 

видим, что для получения достаточно малых искажений частоту дискретизации 

следует выбирать значительно больше девиации ЛЧМ сигнала. При увеличении 

базы ЛЧМ сигнала вдвое для одинаковых соотношений fэ/Δf величина ( )эT ωδ2  

уменьшается приблизительно на 3 дБ. 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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ция, описывающая закон изменения фазы нелинейно-частотной модуляции (НЧМ) сигнала. 
Закон изменения фазы ϕ(t) симметричен относительно оси координат, и на рис. 3а изображен 
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Рис. 3. Кусочно-линейная функция, описывающая закон изменения фазы нелинейно-частотной 
модуляции сигнала (а). Модуль спектра НЧМ сигнала (б)

Fig. 3. а) The piecewise linear function describing the law of change of a phase of nonlinear and frequency modu-
lation of a signal; б) Module of a range of nonlinear and frequency modulation of a signal
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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частотой модуляции для различных соотношений fэτд, где τд – длительность 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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На рис. 1 приведены оценки (3) в зависимости от значения fэ/Δf для 

различных значений n. 
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что на рис. 5 – 9 уменьшение уровня спектральной плотности ∆Sт(ω) к центральной частоте 
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Рис. 5. Модули прямой составляющей спектра ЛЧМ сигналов 

будет уменьшаться к центральной частоте эквивалентного спектра 

относительно ее уровня на граничных частотах. Для подтверждения этого 

предположения приведем расчет искажений ( )ωΔ ТS&  численным методом в 

соответствии с выражением 
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Фурье (ДПФ) исследуемого сигнала с УМ; ( )NnS э /ω&  – отсчеты спектральной 

плотности аналогового сигнала с УМ на дискретных частотах nωэ/N.  
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Данное выражение аппроксимирует распределение спектральной 

плотности искажений ( )ωΔ ТS&  в диапазоне частот эквивалентного спектра. 

Получено интегральное выражение, позволяющее рассчитать в ЦС с РД с 

достаточной для инженерной практики точностью относительную СКО 

искажений спектра, обусловленных дискретизацией неквантованного сигнала с 

УМ. Показано, что значение этой СКО зависит от вида сигнала с УМ и частоты 

дискретизации. Для двух видов сигналов, с линейной и нелинейной частотной 

модуляциями, рассчитаны зависимости, дающее возможность по заданному 

значению относительной СКО искажений сигналов определить необходимую 

частоту дискретизации. Установлено, что уровень спектральной плотности 

таких искажений эквивалентного спектра неравномерен и имеет спад к его 

центральной частоте. Получено выражение, аппроксимирующее уровень 

спектральной плотности этих искажений. 
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Получено интегральное выражение, позволяющее рассчитать в ЦС с РД с 

достаточной для инженерной практики точностью относительную СКО 
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дискретизации. Для двух видов сигналов, с линейной и нелинейной частотной 

модуляциями, рассчитаны зависимости, дающее возможность по заданному 

значению относительной СКО искажений сигналов определить необходимую 

частоту дискретизации. Установлено, что уровень спектральной плотности 

таких искажений эквивалентного спектра неравномерен и имеет спад к его 

центральной частоте. Получено выражение, аппроксимирующее уровень 

спектральной плотности этих искажений. 
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Fig. 7. Modules of a direct component of a range of linear and frequency-modulated signals 
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дискретизацией неквантованного сигнала с УМ. Показано, что значение этой СКО зависит от 
вида сигнала с УМ и частоты дискретизации. Для двух видов сигналов, с линейной и нели-
нейной частотной модуляциями, рассчитаны зависимости, дающее возможность по заданному 
значению относительной СКО искажений сигналов определить необходимую частоту дискре-
тизации. Установлено, что уровень спектральной плотности таких искажений эквивалентного 
спектра неравномерен и имеет спад к его центральной частоте. Получено выражение, аппрок-
симирующее уровень спектральной плотности этих искажений.
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Рис. 9. Модули прямой составляющей спектра НЧМ сигналов ( )ωS&  и 

соответствующие искажения эквивалентного спектра ( )ωΔ ТS&  для различных 

соотношений fэτд 
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