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ПРЕДИСЛОВИЕ

Важнейшим путем достижения требуемой помехозащищенно
сти систем радиосвязи (СРС) при воздействии организованных 
(преднамеренных) помех является использование сигналов с 
псевдослучайной перестройкой рабочей частоты (ППРЧ) и при
менение оптимальных и квазиоптимальных алгоритмов обработ
ки таких сигналов.

Проблеме помехозащищенности СРС с расширением спектра 
сигналов методом ППРЧ посвящено большое число работ отече
ственных и зарубежных авторов. К ним, в первую очередь, сле
дует отнести широко известные монографии и труды научных 
школ J1.E. Варакина и Г.И. Тузова; неизданные до настоящего 
времени на русском языке книги D.J. Torrieri „Principles of Se
cure Communication Systems", Dedham, MA.: Artech House, Inc., 
1985; M.K. Simon, J.K. Omura, R.A. Scholtz, B.K. Levitt „Spread 
Spectrum Communication*1, vol. I-Ill, Rockville, MD.: Computer 
Science Press, 1985. В 1998 г. издательством ,Artech House, Inc.", 
специализирующемся в области радиолокации, радиосвязи, ра
диоэлектронного подавления и др., опубликованы книги D.C. 
Schleher „Advanced Electronic Warfare Principles", E. Waltz 
„Introduction to Information Warfare". Ассоциация американских 
специалистов в области теории и техники связи под руково
дством профессора J.S. Lee (Inc. 2001, Jefferson Davis Highway, 
Suite 601. Arlington, Virginia 22202) опубликовала более десяти, в 
том числе и заказных, работ по различным аспектам помехоза
щищенности СРС с ППРЧ. В 1999 г. в издательстве „Радио и 
связь" вышла монография В.И. Борисова, В.М. Зинчука 
„Помехозащищенность систем радиосвязи. Вероятностно
временной подход".

Тем не менее, проблема эффективности СРС с ППРЧ, иссле
дование и разработка перспективных способов повышения поме
хозащищенности СРС, особенно в условиях постоянного совер
шенствования тактики и техники радиоэлектронного подавления 
(РЭП), остаются актуальными и важными как с научной, так и с 
практической точки зрения.

Появившиеся в последнее время возможности широкого вне
дрения в СРС быстродействующей микропроцессорной техники 
и современной элементной базы позволяют реализовать новые 
принципы формирования, приема и обработки сигналов с 
ППРЧ, включая и частотное разнесение символов с высокой 
кратностью и малой длительностью элементов, совместное ис
пользование Л/-ичной частотной манипуляции (ЧМ) и помехо-
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устойчивого кодирования, сигналов с ППРЧ и адаптивных ан
тенных решеток и др. Все это позволяет обеспечить высокую 
помехозащищенность СРС при воздействии различных видов 
организованных помех.

Рассматриваемые в книге темы, их содержание и изложение 
отражают в определенной степени современное состояние ос
новных аспектов проблемы помехозащищенности СРС, включая, 
в том числе, вопросы синхронизации, совместного применения в 
СРС сигналов с ППРЧ и адаптивных антенных решеток, а также 
обнаружения сигналов с ППРЧ станциями радиотехнической 
разведки, обеспечивающими эффективное функционирование 
систем РЭП. Содержание книги подчинено единой цели - ана
лизу эффективности возможных способов повышения помехоза
щищенности СРС с ППРЧ в условиях РЭП.

Книга написана на основе собственных работ авторов, в ней 
широко использованы результаты исследований отечественных и 
зарубежных специалистов. При этом авторы, обращаясь по неко
торым вопросам помехозащищенности СРС с ППРЧ к неиздан
ным на русском языке трудам зарубежных специалистов, ряд ма
териалов книги изложили в виде аналитических обзоров.

В книге используется доступный для инженеров математиче
ский аппарат, приводятся структурные схемы типовых СРС, 
графики и таблицы, иллюстрирующие- возможности способов 
помехозащищенности СРС с ППРЧ. Желание упростить изла
гаемый материал привело к тому, что в книге главным образом 
рассматриваются типовые двоичные СРС с ЧМ, а каналы связи - 
без затухания и с гауссовскими помехами.

Чтение книги предполагает знание основ статистической тео
рии связи, изложенных в наиболее известных, ставших уже клас
сическими, монографиях В.И. Тихонова „Статистическая радио
техника", - М.: Радио и связь, 1982, и Б.Р. Левина „Теоре
тические основы статистической радиотехники", - М.: Радио и 
связь, 1989.

Отдельные главы книги используются авторами при чтении 
лекций по целевой подготовке студентов старших курсов Воро
нежского государственного университета и Воронежского госу
дарственного технического университета.

За большую помощь при работе над иностранной литературой 
авторы благодарны переводчикам Зыкову Н.А., Луневой С.А., 
Титовой Л.С.

Авторы признательны сотрудникам Воронежского НИИ связи 
Ю.Г. Белоус, Е.И. Гончаровой, Т.В. Доровских, Е.В. Ижбахти- 
ной, Т.Ф. Капаевой, Н.А. Парфеновой, Е.В. Погосовой, О.И. 
Сорокиной и Н.Н. Старухиной за компьютерный набор ма
териалов книги, проведение многочисленных расчетов, разра
ботку и подготовку графического и иллюстративного материала.
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ВВЕДЕНИЕ

Псевдослучайная перестройка рабочей частоты представляет 
собой один из эффективных методов расширения спектра, при 
котором сигнал занимает полосу частот значительно более ши
рокую по сравнению с полосой, минимально необходимой для 
передачи информации. Рабочая частота сигнала перестраивается 
в широких пределах выделенного для СРС частотного диапазона 
в соответствии с псевдослучайным кодом, известным на прием
ной стороне СРС и неизвестным постановщику помех.

Фундаментальный принцип псевдослучайности рабочей час
тоты препятствуют постановщику помех добиваться эффектив
ного воздействия на СРС с ППРЧ организованных помех за счет 
повторения параметров сигнала и  вынуждает систему РЭП с ог
раниченной мощностью передатчика распределять спектральную 
плотность помех либо по всему широкому диапазону частот; ли 
бо по некоторым участкам частотного диапазона СРС, оставляя 
остальные участки диапазона свободными от помех.. Последнее 
предопределяет одну из возможных мер защиты СРС с ППРЧ от 
организованных помех. Стратегия этой меры защиты заключает
ся в „уходе” сигналов с ППРЧ от воздействия помех, а не в 
„противоборстве** с ними, как это реализуется в СРС с непо
средственной модуляцией несущей частоты псевдослучайной по
следовательностью (ПСП). Поэтому в СРС с ППРЧ важной ха
рактеристикой с точки зрения помехозащищенности является 
фактическое время работы на одной частоте. Чем меньше это 
время, тем выше вероятность того, что сигнал с ППРЧ „уйдет*1 
от воздействия организованной помехи в другой участок частот
ного диапазона СРС, незанятого помехой.

При функционировании СРС в условиях РЭП выигрыш, по
лучаемый за счет расширения спектра сигнала методом ППРЧ, 
не всегда обеспечивает требуемый уровень подавления организо
ванных помех. В этих случаях в СРС с ППРЧ должны преду
сматриваться дополнительные способы повышения помехоза
щищенности, позволяющие снизить эффект воздействия помех.

Хорошие результаты по повышению помехозащищенности 
СРС позволяют получить: комплексное (совместное) использо
вание различных методов расширения спектра сигналов,, напри
мер, метода ППРЧ и  метода непосредственной модуляции несу
щей частоты ПСП; помехоустойчивое кодирование и  перемеже- 
ние символов в  СРС с медленной ППРЧ; последовательное 
применение двух и  более кодов (каскадирование); совместное 
использование М -ичной частотной манипуляции и разнесения
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информационных символов на независимые частотные элемен
ты; одновременное применение М -ичной частотной манипуля
циикодирования с исправлением ошибок и  частотного разне
сения кодовых слов. .

Значительным резервом повышения помехозащищенности 
СРС в условиях сложной помехово-сигнальной обстановки явля
ется применение сигналов с ППРЧ и адаптивных антенных ре
шеток (ААР), создание адаптивных СРС с решающей или с ин
формационной обратной связью,, в которых осуществляется вы
бор частотно-временных позиций передачи сигналов, свободных 
от помех РЭП.

Наряду с помехоустойчивостью СРС с ППРЧ важнейшей со
ставляющей помехозащищенности СРС является скрытность 
сигналов с ППРЧ от перехвата станциями радиотехнической 
разведки (РТР). При этом основой скрытности СРС с ППРЧ 
является энергетическая скрытность сигналов, которая зависит 
как от структуры и параметров сигналов с ППРЧ, так и от типа 
обнаружителей, используемых в станциях РТР. Энергетические 
обнаружители станций РТР обеспечивают обнаружение сигна
лов, измерение их параметров и распознавание на этой основе 
класса (или типа) разведываемой СРС, что позволяет системе 
РЭП формировать наихудшие помехи.

Приведенные выше основные аспекты помехозащищенности 
СРС с ППРЧ в условиях воздействия организованных помех в 
большей или меньшей мере нашли отражение в материалах 
книги. Помехозащищенность СРС с ППРЧ и эффективность 
системы РЭП оцениваются с единых методических позиций, 
общими критериями: средней вероятностью ошибки на бит ин
формации; вероятностью обнаружения сигнала при заданной 
вероятности ложной тревоги; отношением сигнал-помеха; час
тично затронуты и вероятностно-временные характеристики об
наружителей сигналов.

Книга состоит из восьми сравнительно самостоятельных по 
содержанию глав и двух Приложений к восьмой главе.

В первой главе рассматриваются концепция и основные ха
рактеристики метода расширения спектра сигнала за счет пере
стройки частоты, разъясняются понятия помехоустойчивости и 
скрытности как основных составляющих помехозащищенности 
СРС, описываются виды скрытности сигналов СРС, дается крат
кое описание некоторых видов помех, применяемых для подав
ления СРС с ППРЧ.

Вторая глава содержит анализ помехоустойчивости типовых 
СРС с ППРЧ, неслучайной и случайной двоичной и Л/-ичной 
частотной манипуляцией, оценку временных и энергетических 
возможностей станции ответных помех, а также анализ помехо
устойчивости СРС с ППРЧ и двоичной частотной манипуляцией 
при применении простейших блоковых кодов.
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Третья глава посвящена синтезу оптимальных и квазиопти- 
мальных адаптивных алгоритмов различения сигналов с ППРЧ, 
двоичной частотной манипуляцией и разнесением символов по 
частоте в условиях априорной неопределенности относительно 
мощности шумовой помехи в части полосы и амплитуды прини
маемых частотных элементов, а также анализу помехоустойчиво
сти синтезированных алгоритмов для случая „слабого” и 
„сильного" сигнала.

В четвертой главе анализируется помехоустойчивость адап
тивных алгоритмов демодуляции сигналов с ППРЧ, двоичной 
частотной манипуляцией и разнесением информационных сим
волов по частоте при линейном и нелинейном сложении незави
симых субсимволов, а также при использовании жесткого огра
ничителя и самонормирующегося демодулятора, приводится 
сравнительный анализ помехоустойчивости различных демодуля
торов сигналов с внутрибитовой ППРЧ и двоичной частотной 
манипуляцией.

Пятая глава содержит анализ помехоустойчивости СРС с 
ППРЧ при совместном применении Л/-ичной частотной мани
пуляции и разнесения информационных символов по частоте, а 
также при М-ичной частотной манипуляции, частотного разне
сения информационных символов и блоковых кодов.

В шестой главе приводятся описательная модель, структурные 
схемы и алгоритмы функционирования основных устройств под
системы синхронизации СРС с ППРЧ, а также показатели и ме
тоды оценки эффективности циклических процедур поиска.

Седьмая глава содержит изложение вопросов совместного 
применения в СРС сигналов с ППРЧ и адаптивных антенных 
решеток (ААР), в главе анализируется влияние сигналов с ППРЧ 
на рабочие характеристики ААР, приводится описание макси- 
минного алгоритма и его возможностей при использовании в 
СРС сигналов с ППРЧ и ААР.

И, наконец, в восьмой главе анализируются возможности об
наружения сигналов с ППРЧ станцией РТР, в значительной ме
ре влияющие на помехозащищенность СРС с ППРЧ в условиях 
РЭП. Рассматриваются рабочие характеристики одноканального 
и многоканального энергетических обнаружителей. Анализиру
ется Л/-канальный адаптивный энергетический обнаружитель в 
условиях воздействия мешающих сигналов.

В Приложении 8.1 рассматриваются алгоритмы вычисления 
обобщенной ^-функции Маркума. В Приложении 8.2 приводит
ся анализ вероятностно-временных характеристик основных ви
дов обнаружителей сигналов.

Работа по подготовке книги выполнена совместно всеми ав
торами под руководством В.И. Борисова.
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Глава 1

СИСТЕМ Ы  РАДИОСВЯЗИ  
С РАСШ ИРЕНИЕМ  СПЕКТРА СИГНАЛОВ 

МЕТОДОМ ПСЕВДОСЛУЧАЙНОЙ  
П ЕРЕСТРОЙКИ РАБОЧЕЙ ЧАСТОТЫ: 

ОБЩ ИЕ ПРИНЦИПЫ

1.1. Краткая характеристика 
расширения спектра сигналов методом ППРЧ

1.1.1. Основные принципы и методы 
расширения спектра сигналов

В случае, когда перед исследователями и разработчиками сис
тем радиосвязи (СРС) встает проблема обеспечения надежной 
связи в условиях организованных и непреднамеренных помех, 
многолучевого распространения радиоволн, а также осуществле
ния многостанционного доступа при работе в пакетных сетях 
радиосвязи, наилучшие результаты могут быть получены при ис
пользовании в СРС сигналов с расширением спектра [1-17]. Ос
новные принципы известных методов расширения спектра сиг
налов, адекватно отражающие их физическую сущность, приве
дены в [4]: ...расширение спектра сигнала есть способ передачи, 
при котором сигнал занимает полосу частот более широкую по 
сравнению с полосой, минимально необходимой для передачи 
информации; расширение полосы частот сигнала обеспечивается 
специальным кодом, который не зависит от передаваемой ин
формации; для последующего сжатия полосы частот сигнала и  
восстановления данных в приемном устройстве также использу
ется специальный код, аналогичный коду в передатчике СРС и  
синхронизированный с ним ... Таким образом, способ передачи 
информации с расширением спектра заключается: на передаю
щей стороне - в одновременной и независимой модуляции пара
метров сигнала специальным кодом (расширяющей спектр 
функцией) и передаваемым сообщением; на приемной стороне - 
в синхронной демодуляции сигнала в соответствии с расширяю
щей спектр функцией и восстановлении переданного сообщения
[3].

Несмотря на то, что принципы расширения спектра сигналов 
в общем виде были известны уже в 20-30-х- годах XX века, теоре
тической базой для разработки СРС с такими сигналами стала 
фундаментальная формула К.Е. Шеннона
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C = ws log2(l + Ps /  P j\ ( 1.1)

которая, характеризуя предельные возможности гауссовского ка
нала, кардинальным образом расширяет представление о воз
можности передачи информации по каналам радиосвязи с огра
ниченным по полосе аддитивным белым гауссовским шумом 
(АБГШ).

Так, из (1.1) следует, что пропускная способность С(6ит/с) 
канала радиосвязи, после того как она задана, в условиях дейст
вия аддитивной гауссовской помехи (шума) с ограниченной 
средней мощностью Pjifiy) может быть обеспечена либо ис
пользованием широкой полосы частот И^(Гц) с малым отноше
нием сигнал-помеха Ps /  Pj, либо - узкой полосы частот И^(Гц)
с более высоким отношением сигнал-помеха Ps / P j , где Ps ~ 
средняя мощность сигнала. Следовательно, между полосой про
пускания канала Ws и отношением сигнал-помеха Ps/Pj в этом
канале возможен взаимообмен. При этом в соответствии с зави
симостью (1.1) наиболее целесообразным является обмен мощ
ности сигнала на полосу пропускания канала. Например, требу
ется обеспечить пропускную способность С  = 16 - 103 бит/с при
отношении сигнал-помеха Ps/Pj=\QT*. На основе (1.1) канал 
радиосвязи должен иметь полосу —1,12 МГц. При большем 
отношении сигнал-помеха, например Ps fP j=  10, пропускная

способность канала радиосвязи С  = 16 • 103 бит/с может быть 
реализована достаточно узкой полосой частот И^=1 кГц. Фор
мула (1.1) указывает и на то, что при заданном отношении сиг
нал-помеха в канале радиосвязи с АБГШ пропускная способ
ность может быть увеличена путем соответствующего расшире
ния спектра сишала Ws .

При малых отношениях сигнал-помеха Ps /  Pj выражение (1.1) 
принимает вид:

где 1,44 - модуль перехода от двоичных логарифмов к натураль
ным; в случае больших отношений Ps /  Pj из (1.1) с хорошим 
приближением следует, что

Предельное значение пропускная способность С  для гауссов
ского канала радиосвязи имеет при Ws оо

C m \M W 9Ps/Pj9 (1.2а)

С  « Ws log2 Ps/Pj- (1.26)

(12в)
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где G‘o - односторонняя спектральная плотность мощности бе
лого шума.

Выражение (1.2в) указывает на то, что в канале с шумами да
же в предельном случае при Ws -* оо отношение сигнал-помеха
д2 = PST/G§  должно превышать определенное пороговое значе
ние. Так, для передачи бита информации требуемая энергия сиг
нала PsT>G$/\o%ie = G$\n2 = 0,69G$ (или ^ 2 >0,69) [18].

Если пропускная способность С равна требуемой скорости 
передачи информации R то. из (1.1) и (1.2) видно, что при 
Ws >Rb канал радиосвязи может работать при значительном 

превышении мощности помехи Pj над мощностью полезного 
сигнала Ps . Поэтому методы расширения спектра сигналов на
ходят широкое применение в специальных СРС, которые долж
ны обеспечивать надежную связь в условиях радиоэлектронного 
подавления (РЭП).

Методы расширения спектра могут базироваться на измене
нии (модуляции) амплитуды, фазы, частоты и временного поло
жения (задержки) сигнала в соответствии со специальным ко
дом, формируемым на основе псевдослучайной последовательно
сти.

Однако амплитудная модуляция для формирования сигнала с 
расширением спектра, как правило, не применяется, так как при 
этом получается сигнал с большим значением пиковой (мгно
венной) мощности, который достаточно легко обнаруживается 
простыми приемниками станций радиотехнической разведки 
(РТР) [7].

Из-за недостаточной помехозащищенности самостоятельное 
применение в СРС не находит и метод расширения спектра за 
счет модуляции временного положения (задержки) сигнала, так 
называемый метод псевдослучайной время-импульсной модуля
ции (ПВИМ) [5,7,16]. При методе ПВИМ расширение спектра 
достигается путем сжатия информационного сигнала во времен
ной области. Сокращение времени передачи каждого информа
ционного сигнала в п раз приводит к расширению спектра сиг
нала в п раз и уменьшает до 1 /  л общее время передачи. Ин
формация передается только в заданные интервалы времени, ко
торые следуют друг за другом в соответствии с выбранным ко
дом. При использовании метода ПВИМ, как и метода расшире
ния спектра за счет амплитудной модуляции, имеет место боль
шой пикфактор, что приводит к нерациональному расходованию 
мощности передатчика СРС.

Основными, базовыми методами расширения спектра сигна
лов, широко применяемыми в современных СРС, системах 
управления и распределения информации, являются:

метод непосредственной модуляции несущей псевдослучайной 
последовательностью (ЛСЩ
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метод псевдослучайной перестройки рабочей частоты 
(ППРЧ/,

метод совместного (комплексного) использования различных 
методов; например, метода непосредственной модуляции несу
щей ПСП и метода ППРЧ; метода ППРЧ и метода ПВИМ и 
другие сочетания.

При первом методе расширение спектра сигнала достигается 
за счет непосредственной модуляции несущей частоты ПСП 
p(t) t элементы которой генерируются со скоростью Rpi  значи
тельно превышающей скорость передачи Rь элементов инфор
мационной последовательности m(t) , и затем накладываются на 
каждый информационный символ. Типовым примером таких 
сигналов являются фазоманипулированные широкополосные 
сигналы (ФМШПС) [1-4,6,7,16]. При прямоугольной форме эле
ментов информационной последовательности m{t) и при ис
пользовании ПСП p( t )y обеспечивающей расширение спектра 
сигнала, двоичный ФМШПС можно описать выражением

s(t) = Aom(t)p(t) cos(2 nfQt + ф0),

где A q , /о »Ф о " амплитуда, несущая частота и фаза сигнала, со
ответственно.

На рис.1.1,а,б изображены информационный бит 772( f )  и эле
менты ПСП p(t),

m ( t )

1  

О I-----------------------------------------------------------L w

р(  О

* t

—* - 7 Р

- -

Т ь

б)

Рис. 1.1.

На рис. 1.2 приведены графики спектральной плотности мощ
ности информационного бита sm( f )  и элемента ПСП sp ( f ) .
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Рис. 1.2.

Широко используемой на практике СРС с ФМШПС является 
прямопоследовательная псевдошумовая система, структурные 
схемы передатчика и приемника которой приведены на 
рис. 1.3,а,б, где ГПС кода - генератор псевдослучайного кода.

Дискретный Выходной

а)

б)

Рис. 1.3.
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На рис.1.'4,а,б в идеализированном виде изображены спек
тральные плотности мощности сигнала и узкополосной помехи в 
характерных точках структурных схем передатчика и приемника 
СРС с ФМШПС.

i * J f )

IО 1 /т„ 
*sp ( f )  

©

О

©
---------- W = l f p -----------------

На передающей стороне
а)

.5 .(0

sAO

Сигнал Помеха

© Сигнал
Помеха

У /Ш Ш

Sm(f)

Помеха

1/7*6
На приемной стороне 

б)
Рис. 1.4.
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На рис. 1.4 видно, как происходит преобразование спектра по
лезного сигнала и расширение спектра узкополосной помехи в 
передающем м приемном устройствах СРС с ФМШПС.

1.1.2. Метод псевдослучайной перестройки 
рабочей частоты

Интенсивное развитие метода ППРЧ и его применение в во
енных целях началось с 1941г., когда австрийская киноактриса, 
эмигрировавшая в США, X. Ламар и американский композитор 
Д. Анталь подали патент на устройство помехоустойчивого ра
диоуправления противокорабельной торпедой. В предлагаемом 
устройстве коррекция движения торпеды осуществлялась с само
лета путем передачи сигналов с ППРЧ и запоминания опорного 
сигнала. Синхронизация передаваемых и принимаемых частот 
достигалась двумя барабанами, один из которых размещался на 
торпеде, а второй - на самолете, на которые'наматывалась бу
мажная лента с одинаковыми зашифрованными кодом прорезя
ми [171.

При методе ППРЧ расширение спектра обеспечивается путем 
скачкообразного изменения несущей частоты в выделенном для 
работы СРС диапазоне . Под скачкообразным изменением 
частоты следует понимать периодическую перестройку одной 
частоты или нескольких частот, используемых для1 передачи сиг
налов. Сигналы с ППРЧ можно рассматривать как последова
тельность в общем случае модулированных радиоимпульсов, не
сущие частоты которых перестраиваются в диапазоне Ws . Число 
перестраиваемых частот и порядок их чередования определяются 
псевдослучайными кодами.

Обязательным условием применения сигналов с ППРЧ явля
ется детерминированность псевдослучайной последовательности 
радиоимпульсов, точнее их несущих частот и временного поло
жения, что позволяет на приемной стороне СРС обеспечить час
тотную и временную синхронизацию сигналов. Для постановщи
ка помех закон перестройки несущей частоты в СРС с ППРЧ 
неизвестен, что исключает возможность создания эффективных 
способов подавления. Фундаментальный принцип псевдослучай
ности сигналов препятствует системе .РЭП добиваться эффек
тивного воздействия на СРС с ППРЧ организованных помех и 
вынуждает систему РЭП с ограниченной мощностью передатчи
ка распределять соответствующим образом спектральную плот
ность мощности помехи по частотному диапазону СРС.

Перестройка несущей частоты (скачок) может происходить в 
такой полосе частот, которая включает в себя несколько частот
ных каналов. Каждый канал можно рассматривать как спек
тральную область с центральной частотой, значение которой яв
ляется одной из возможных несущих частот в выделенном диа
пазоне. Каналы могут быть или смежными (соприкасающимися),
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или разнесенными друг от друга неиспользованными спектраль
ными областями. Такой метод формирования сигналов с ППРЧ 
позволяет исключать в случае необходимости из всей совокупно
сти частотных каналов те каналы, которые заняты сильными по
мехами, или в которых имеет место устойчивые замирания. Та
кой процесс условно называется формированием „спектральных 
провалов11 (8]. Вполне очевидно, что создание спектральных про
валов приводит к уменьшению числа действующих частотных 
каналов СРС.

Метод ППРЧ широко применяют в подвижных СРС и в тех 
случаях, когда требуется энергию передаваемого сигнала рассо- 
средоточить по возможно более широкой полосе частот. Ширина 
занимаемой полосы частот при этом принципиальных ограниче
ний не имеет с точки зрения параметров разрабатываемой СРС.

Временной интервал между переключениями частот называет
ся длительностью частотного элемента (или периодом) и харак
теризует собой время работы на одной частоте 7}; .

В зависимости от соотношения времени работы на одной час
тоте 7у> и длительности информационных символов Ts ППРЧ 
может быть классифицирована [13]: на межсимвольную, посим
вольную и  внутрисимвольную (в частном случае при двоичной 
ЧМ и  без кодирования - на межбитовую, побитовую и внутриби- 
товую).

При межсимвольной ППРЧ п информационных символов, 
п > 2 , передаются на одной частоте, при этом Tj1 = nTs . При 
посимвольной ППРЧ передача каждого символа ведется на своей 
рабочей частоте, длительность скачка частоты равна длитель
ности символа Ts . В случае внутрисимвольной ППРЧ расшире
ние спектра достигается за счет разнесения символов на незави
симые частотные элементы (субсимволы), каждый из которых 
передается поочередно на своей частоте в соответствии с задан
ной ПСП, при этом T/j = Ts / L , г де L - число скачков рабочей 
частоты внутри одного символа (уровень разнесения).

Огибающая частотного элемента (скачка частоты) в силу спе
цифики его формирования не является постоянной и состоит из 
различных составляющих определенной длительности. На рис. 1.5 
изображена огибающая и временные интервалы отдельных со
ставляющих частотного элемента при межсимвольной ППРЧ.

Рис. 1.5.
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Учитывая [19], на рис.1.5 обозначено: Т&- интервал времени, 
в течение которого частотный синтезатор не выдает напряжения 
(„мертвое" время); ТГ9 Tf  - интервалы времени нарастания и 
спада фронтов частотного элемента, соответственно; 7"</ы - ин
тервал времени, в течение которого частотный элемент имеет 
полную амплитуду и передаются информационные и кодовые 
символы („активное" время); суммарное время - T r + Tr + Tdc
называется интервалом переключения.

С учетом введенных обозначений длительность скачка часто
ты T/j = Td(a + Ts<a. Отметим, что для хранения информационных
и кодовых символов в течение интервала переключения исполь
зуется буферная схема. Имеющееся в буферной схеме содержи
мое извлекается и передается за интервал времени 7 ^ .

Между требуемой скоростью передачи данных от источника 
информации и временными интервалами частотного элемента 
существуют вполне определенные связи. Так, если RA- требуе
мая скорость передачи данных, то число символов, которое 
должно быть передано за длительность частотного элемента 7/,, 
будет равно /?д7д. Теперь активный интервал времени 7^(|) мо
жет быть представлен в виде:

Ttfw = Ral'hl's*

где Ts - длительность передаваемого символа на интервале вре
мени r</w.

Использовав приведенные выражения для и TS(a , полу
чим

T/j(\ -  RaTs ) = Тг + Tf  + Tde.

Из последнего равенства следует: 1) RA < \ / T S, что вполне 
очевидно из определений временных интервалов частотного эле
мента; 2) время переключения (TSb} =Tr +Tf + T</e) нельзя про
извольно уменьшать по целому ряду причин, например: из-за 
„звона" на выходе фильтра промежуточной частоты приемника; 
из-за усиления помехи от соседних частотных каналов приемни
ка и др. Кроме того, серьезные ограничения по времени нарас
тания Тг и спада Tf  зачастую связаны со спектральными пере
крытиями частотных элементов различных СРС, находящихся в 
данном районе. Для устранения спектральных наложений требу
ется, как указано в [19].
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m i n  ( T r , T f ) ^ a T s ,

где a - постоянная величина, которая обычно лежит в пределах 
1 < а < 2 ;  эта величина определяет ширину спектра частотного 
элемента.

В общем случае, учитывая составляющие частотного элемента 
сигнала, скорость перестройки частоты Rh при межсимвольной 
ППРЧ связана со скоростью передачи данных RA и скоростью 
передачи символов Rs неравенством [19]

R  <r ~
2 а  + RsTfe'

В идеальном случае, когда можно пренебречь влиянием вза
имных помех или спектральных наложений, скорости Rj,, У?д и
R$ связаны простым соотношением

= “ ^д-

Таким образом, скорость переключения частотных элементов 
является функцией скорости передачи данных от источника ин
формации.

Для сравнения различных СРС с ППРЧ в качестве одного из 
отличительных признаков используется скорость скачков часто
ты в единицу времени. По этому признаку различают СРС с 
медленной, средней и быстрой скоростью перестройки частот
ных элементов. Так как эта скорость не стандартизирована, то 
условно перестройка считается медленной при 100-300 скачках в 
секунду (ск/с), а при 1000 ск/с и более имеет место быстрая пе
рестройка; скорость ППРЧ между этими двумя значениями счи
тается средней. Хотя скорость ППРЧ и используется при срав
нении СРС, однако она имеет косвенное значение. Самым важ
ным параметром любой СРС с ППРЧ с точки зрения помехо
устойчивости является фактическое время работы на одной част 
тоте. Этот параметр и характеризует способность СРС с ППРЧ 
„уходить" от помехи РЭП. *

На рис.1.6,а-г изображены фрагменты частотно-временной 
матрицы (ЧВМ) сигналов: с межбитовой ППРЧ и двоичной ЧМ 
(рис. 1.6,а); с побитовой ППРЧ и неслучайной двоичной ЧМ, 
при которой каналы символов 1 и 0 соприкасаются на частотной 
оси (смежные каналы) (рис. 1.6,б); с побитовой ППРЧ и случай
ной двоичной ЧМ, когда каналы символов 1 и 0 не соприкаса
ются (несмежные каналы) и выбираются независимо друг от 
друга во всей полосе частот Ws (рис. 1.6,в); с внутрибитовой 
ППРЧ и неслучайной двоичной ЧМ (рис.1.6,г).
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Квадратом с горизонтальными линиями обозначен основной 
канал (канал передачи), по которому в соответствующие отрезки 
времени передаются элементы сообщения, а квадратом с на
клонными линиями - дополнительный канал, в котором в эти же 
отрезки времени элементы сообщения отсутствуют; Fs - ширина 
полосы одного частотного канала; M f  - число частотных кана
лов, М  f - W s/  F j .

В системах радиосвязи с ППРЧ может использоваться как 
когерентная, так и некогерентная обработка сигналов. Основным 
видом информационной модуляции при передаче данных в СРС 
с медленной и, особенно, с быстрой ППРЧ является Л/-ичная 
некогерентная ЧМ, в частности двоичная ЧМ. В СРС с медлен
ной ППРЧ применяются и другие виды модуляции, например: 
двоичная ФМ; квадратурная ФМ; относительная ФМ (ОФМ); 
манипуляция с минимальным сдвигом фазы [8].

С целью обеспечения в СРС с ППРЧ статистической незави
симости ошибок при приеме символов на передающей стороне 
осуществляется так называемое перемежение, при котором каж
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дый символ кодового слова передается по отдельному частотно
му каналу [8,20]. Таким образом, перемежение превращает сиг
нал во временной области в бесструктурную форму, что затруд
няет создание оптимальных помех. С целью восстановления ис
ходного порядка символов на приемной стороне требуется опе
рация деперемежения символов. Применение перемежения и 
деперемежения символов в СРС как с медленной, так и быстрой 
перестройкой частоты позволяет корректировать пакеты ошибок, 
вызываемые импульсными помехами на отдельных участках диа
пазона частот СРС.

1.1.3. Типовые структурные схемы 
систем радиосвязи с ППРЧ

Ниже достаточно кратко рассматриваются особенности струк
турных схем передатчика и приемника типовых СРС с ППРЧ.

Основные элементы структурных схем передатчика и прием
ника СРС с ППРЧ при цифровой одноканальной модуляции 
изображены на рис. 1.7уа,б.

а)

б)

Рис. 1.7.

На рис.1.8 приведен фрагмент ЧВМ сигнала одноканальной 
СРС' с ППРЧ, где квадратами с наклонной штриховкой обозна
чены частотные каналы, занятые элементами сигнала.
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В такой СРС в интервале между переключениями частот име
ется только одна несущая частота и соответствующий канал пе
редачи. При одноканалыюй модуляции в СРС используется, как 
правило, медленная ППРЧ, а в качестве информационной моду
ляции может применяться ЧМ без разрыва фазы, при которой 
сигнал изменяет несущую частоту от одного скачка к другому, 
сохраняя в то же время непрерывность фазы. Частотная манипу
ляция без разрыва фазы позволяет сформировать сигналы со 
сравнительно узкой шириной спектра. Наиболее эффективная 
демодуляция таких сигналов может быть осуществлена с помо
щью ограничителя-дискриминатора [8]. Структурная схема при
емного устройства СРС с ППРЧ и ЧМ без разрыва фазы сигнала 
изображена на рис. 1.9.

Рис. 1.9.

На рис. ].10,а,б изображены типовые структурные схемы пере
датчика и приемника СРС с ППРЧ, двоичной ЧМ и  смежными 
по частоте каналами.



а)

б)

Рис. 1.10.

В соответствии с потоком исходных двоичных данных час
тотный манипулятор и генератор ( / | , ^ )  обеспечивают перенос 
двоичных символов I и 0 на частоты / | и /]>. С помощью синте
затора частот и генератора псевдослучайного кода осуществляет
ся перестройка рабочей частоты. В приемном устройстве за счет 
смесителя и синтезатора частот, управляемого ГПС кода, скач
ки рабочей частоты устраняются, в результате информационные 
символы 1 и 0 переносятся на первоначально выбранные часто
ты /j и f i . Принимаемый полезный сигнал СРС с ППРЧ и 
двоичной ЧМ на выходе Ш ПФ во время _/-го скачка частоты 
можно записать в виде:

i(0  = V2^cos[(w j  л 0 < /< Г й, (1.3)

где Q,* - частота модуляции; фу - начальная фаза j -го скачка 

частоты, фуе[0,2я]; /  = 1,2; oty---toI,wW/.'.
В случае идеальной синхронизации между принятым и опор

ным сигналами на входе демодулятора будет действовать полез
ный сигнал

{V2/^cos(U(/ • ф]) для символа 1;

-J2PS cos(fi2* * Фг) для символа 0, (1.4)

Os / .s' 7/,.
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В результате демодуляции принятых сигналов решающее уст
ройство выдает оценку информационной последовательности,
Ш .

Реализация ЧВМ со случайной двоичной ЧМ, при которой 
основной и  дополнительный каналы приема разнесены между 
собой случайным для постановщика помех образом, возможна с 
помощью приемного устройства, структурная схема которого 
изображена на рис. I. П.

Рис. 1.11.

Схема приемника состоит из двух одинаковых частей, каждая 
из которых осуществляет обработку своего информационного 
символа. Наличие двух независимых синтезаторов частот позво
ляет излучать передатчиком такие пары частот, разность между 
которыми может иметь различные значения при каждом скачке 
частоты. Такое формирование сигналов с ППРЧ затрудняет их 
разведку» в частности не позволяет определить частоту дополни
тельного канала, воздействие помех на который может быть бо
лее эффективным, чем на канал передачи информации.

Структурная схема приемника, обеспечивающего прием и об
работку сигналов с внутрибитовой ППРЧ и неслучайной двоич
ной ЧМ, приведена на рис. 1.12, где обозначено: /]* , - вы
ходные выборки квадратичных детекторов (КД) огибающей, 
формируемые в моменты времени k = \yL , L - число
субсимволов в бите информации; Z |* ,Z 2* - нормированные вы
борки; z\ ,Z2 - статистики решения; z -  выходная статистика.

Применение сигналов с внутрибитовой ППРЧ в условиях 
помех может быть эффективным при нормировании (взвеши
вании) выборок и последующим их сложении.
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В данной схеме нормирование выборок г1к, осуществля
ется с помощью весовых множителем \ik = \ /  а\- ( ст* - диспер
сия помех), для формирования которых используется канал из
мерения мощности помехи.

Принцип разнесения (повторения) элементов сигнала находит 
широкое применение в СРС с ППРЧ для защиты от организо
ванных помех. При этом неотъемлемой частью процедуры демо
дуляции (или декодирования) является, как указывалось выше, 
взвешивание и сложение разнесенных сигналов.

Наиболее эффективными методами взвешивания выборок ка
ждого частотного элемента сигнала в СРС с Л/-ичной ЧМ, дос
таточно устойчивыми к изменениям стратегии постановщика 
помех и хорошо работающими в условиях наихудших шумовых 
помех в части полосы, являются |1 1-13,21]:

адаптивное взвешивание выходной выборки квадратичного 
детектора rmk в каждом канале приемника, при котором норми
рованная выборка z mk на входе сумматора имеет вид:

z m k = ~ f * - .  m  ~ \ у М;  к  =  1 , £ ,
°  тк

где о̂ тк - дисперсия помехи и собственных шумов в т-ы час
тотном канале, оценка которой обеспечивается дополнительным 
каналом измерения мощности помехи,

2 в отсутствие преднамеренных помех;
°тк “ |(<70 + <7у / у )FS при действии преднамеренных помех;

салюнормирующееся взвешивание выходной выборки квадра-
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тичного детектора гп)к, при котором нормированная выборка 
z mk на входе сумматора формируется путем деления rmk на 
сумму выборок rmk по всем каналам приемника

7 _ Гтк ir _ 1 г .Z Wk ~ М * Л “ 19Л'9

/77=1

М
фактически сумма £  rmk в М  раз больше возможного значения 

т -\
дисперсии помехи <s2mk на £-м скачке частоты; поэтому вероят
ностные характеристики СРС с таким взвешиванием близки к 
характеристикам СРС с методом адаптивного взвешивания вы
ходной выборки КД;

взвешивание выходной выборки квадратичного детектора rmk 
за счет деления на максимальное значение ( rmk )max по всем ка
налам приемника, в результате чего нормированная выборка 
z mk на входе сумматора

m = UAf;k  = \,L;
( f mk} max

максимум ( rmk )max фактически является оценкой наибольшего
значения дисперсии о 2шк в одном из каналов приемника; в силу
этого вероятностные характеристики СРС с данным взвешивани
ем практически соответствуют характеристикам СРС с адаптив
ным взвешиванием выходной выборки КД;

взвешивание выходной выборки квадратичного детектора rmk 
за счет применения мягкого ограничителя, который при анализе 
вероятностных характеристик СРС моделируется УУ-уровневым 
квантователем.

После формирования взвешенных выборок rmk указанными 
выше методами осуществляется их некогерентное сложение и 
последующее принятие мягких решений о передаче информаци
онных символов 1 или 0.

При использовании принципа частотного разнесения или по
вторения информационных символов в СРС с ППРЧ может ис
пользоваться демодулятор с принятием жестких решений для 
каждого субсимвола (скачка частоты). При этом выборка z mk 
имеет вид:
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а решение о передаче соответствующего информационного сим
вола принимается на основе мажоритарной логики.

Влияние различных методов взвешивания выходных выборок 
квадратичного детектора и суммирования субсимволов на веро
ятностные характеристики СРС с внутрибитовой ППРЧ и дво
ичной ЧМ детально рассматривается в четвертой главе.

Типовая структурная схема приемника СРС с М -ичной ЧМ 
для случая, когда частотные каналы всего сегмента частот явля
ются смежными, но каждый сегмент может иметь случайно вы
бранное положение внутри обшей полосы частот Ws , изображе
на на рис.]. 13, где СВМ-схема выбора.максимума.

Рис. 1.13.

При использовании в системе радиосвязи М -ичной ЧМ блок 
из log2 М  бит закодированной цифровой информации переда
ется при помощи одной частоты, выбираемой из М  частот (а не 
из двух частот как при двоичной ЧМ) в интервале отведенного 
времени для передачи каждого частотного элемента. Переход от 
двоичной к М -ичной ЧМ при постоянной скорости передачи 
информации и энергии сигнала на бит для канала с АБГШ при
водит к уменьшению вероятности ошибки в основном канале 
приема. При Л/-ичиой ЧМ передающее устройство СРС может 
осуществлять передачу па любой рабочей частоте, которая фор
мируется синтезатором. Для такой Л/-ичной СРС демодулятор 
является обобщением двоичного демодулятора.-

На рис. /. 14 представлена более сложная- структурная схема 
приемника СРС со случайной М -ичной ЧМ, при которой каж
дая частота из М-набора частот выбирается случайным образом, 
частотные каналы в этом случае разнесены.
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Рис. 1.14.
Такая структурная схема приемника, как и для СРС со слу

чайной двоичной ЧМ, обеспечивает более высокую помехо
устойчивость СРС при воздействии организованных помех.

Однако необходимость выбора некоторого множества М  час
тот из значительно большего числа частот М /• требует анализи
ровать одновременно все М  частот. Один из способов преодоле
ния этой трудности при неслучайной М-ичной ЧМ состоит в 
использовании специального набора частот, в котором каждая из 
возможных частот имеет строго определённую связь с остальны
ми М -1 частотами [16]. Такая СРС, обеспечивая передачу не
скольких бит информации на одной частоте, позволяет реализо
вать достаточно простой способ обработки сигналов, при кото
ром используется всего лишь один приемник и Л/-демодуля- 
торов.

Для цифровых СРС, в которых для передачи данных исполь
зуется многоуровневая ЧМ, форма переданного сигнала в Ам 
интервале передачи iTs <t < (/ ч 1)7^ в общем случае имеет вид:

s(t) = у/2Ps siri| 2ni f0 + a/Af)t  + cp/], (1.5)

где /о - несмещенная минимальная несущая частота; д/* - ми
нимальный разнос по частоте между сигналами в Л/-ичной по
следовательности; я/ - значение /-го символа данных, взятое из 
последовательности целых чисел, 1,2,..., М.

В соответствии с (1.5) собственную форму переданных сигна
лов на каждом скачке частоты (без учета модуляции данных ме-
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тодом Длинной ЧМ, которая не влияет на основную форму вы
ражения и не изменяет спектральных свойств сигнала) можно 
записать следующим образом:

s(t) = y[2Ps sill 2л(/о  + ^ - ± Д ^ /  + ф/ 

/Г/, <t < ( /  + 1)ГЛ; п; е

( 1.6)

Д ля повышения помехоустойчивости СРС с ППРЧ могут 
применяться М-ичная ЧМ\ кодирование й  разнесение символов 
по частоте [8,151- На рис. 1.15,а,б представлены обобщенные 
структурные схемы передающего и приемного устройства СРС с 
ППРЧ, Л/-ичной ЧМ, кодированием данных и сложением разне
сенных символов.

Источник
дооичиол

информации,
/7 7 (0

кканалов
Колер

г
Тс Дкоично-

Л /-И ЧИЫ Й
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. Синтезатор
ЛУ-тональных------ »

Выходной 
Г ,--^  сигнал

Ъ г*с/*

ГПС -7+ Синтезатор
кода частот

а)

Входной

6)

Рис. 1.15.

На рисунке обозначено: Rb - скорость передачи информации 
в битах; Rc - частота следования элементарных посылок; Rs -
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скорость Л/-НЧНЫХ символов, М  ~ 2 к \ R/j - скорость переклю
чения частотных каналов; L - уровень разнесения символов 
(избыточность); г  - обшая скорость кодирования в информаци
онных битах, приходящихся на ^/-составной канал, r = R^IRc .

Реализация такой СРС. обеспечивает внутрисимвольную 
ППРЧ, при которой Rj,=LRs . М-ичные символы образуются 
путем генерирования одного из М  возможных тональных сигна
лов со скоростью передачи знаков Rs . Эта частота смешивается 
затем со скачкообразно изменяемой несущей частотой, пере
страиваемой со скоростью /?/,.

На приемной стороне скачки рабочей частоты устраняются, 
сигнал восстанавливается и поступает на Л/-канальный демоду
лятор, далее сигнал обрабатывается в соответствии с функцио
нальной схемой приемника СРС. Схема сложения разнесенных 
по частоте символов соединяется с декодером, что способствует 
уменьшению вероятности ошибки до уровня, обеспечивающего 
эффективную работу декодера.

В современных СРС возможно и совместное (комплексное) 
применение различных методов расширения спектра сигнала.

Наиболее широко используется метод ППРЧ одновременно с 
методом непосредственной модуляции несущей ПСП. Информа
ционный сигнал в такой СРС сначала расширяется с помощью 
непосредственной модуляции несущей ПСП p(t),  а затем - за 
счет скачкообразного изменения рабочей частоты. На основе 
(1.6) собственная форма переданных сигналов ППРЧ-ПСП мо
жет быть записана в виде:

s{t )=JiPt p(t)cos 2л(70 + ^ Д ^  + Ф/ 

/7), < / < ( / + 1)7},; /7/ €{0,1,2,.

(1.7)

Из выражения (1.7) следует, что в СРС с ППРЧ-ПСП разнос
между частотными элементами будет равен 1 /Г р , т.е. в Т^/Тр
раз больше, чем в случае расширения спектра сигнала только за 
счет одного метода ППРЧ (1.6). Достоинство таких сигналов со
стоит в том, что можно осуществлять скачки по частоте, величи
на которых больше ширины спектра ФМШПС. В результате 
гибридная система радиосвязи с ППРЧ-ПСП осуществляет рас
пределение энергии сигнала по полосе частот значительно боль
шей, чем в СРС с ФМШПС. При этом использование метода 
ППРЧ позволяет избежать наложения помехи на часть спектра 
сигнала в течении определенного интервала времени. В случае, 
если сигнал такой гибридной СРС „попадает1' на помеху, то 
спектр помехи расширяется и фильтруется точно так же, как это 
осуществляется в СРС с ФМШПС.
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Структурные схемы передатчика и  приемника гибридной СРС 
с ППРЧ-ПСП изображены на рис. 1.16,а и  на рис.1.17, а. На 
рис. 1.16,6 и  на рис. 1.17,6 показаны спектральные плотности 
мощности сигнала и узкополосной помехи в характерных точках 
структурных схем.

Дискретный Выхолной

s j f )

®

а)

1/Т„

s£f)
©

I— fp —»

Sttf)

© 4 -----Wqjhc -----»
1

Г

,--------------Щ  -
h—  2 г р ------ ►

---------------------- >

6)

Рис. 1.16.

Как видно на рис. 1.16 информационный сигнал расширяется 
до ширины полосы f p ~Wm{%z/2 , а затем преобразуется в радио
сигнал, несущая частота которого скачкообразно с заданным пе
риодом перестраивается в рабочем диапазоне частот Ws .
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Рис. 1.17.
На приемной стороне СРС вначале устраняются скачки рабо

чей частоты, сигнал переводится на постоянную несущую часто
ту, а затем спектр полезного сигнала свертывается до своей пер
воначальной полосы. Спектр мощности других сигналов, некор
релированных с полезным сигналом, расширяется. Следует от
метить, что при реализации гибридных систем ППРЧ-ПСП один 
и тот же ГПС кода может использоваться как для управления 
переключением частотных каналов синтезатора, так и для полу
чения модулирующего сигнала при псевдослучайной модуляции.

Комплексное применение различных методов расширения 
спектра сигналов, наряду с улучшением характеристик помехо
устойчивости гибридных СРС, в ряде случаев позволяет преодо
леть трудности технической реализации, которые могут возник
нуть при формировании сигналов в СРС только с помощью од
ного из методов расширения спектра [16].
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1.2. К оэффициент расширения 
спектра сигнала и запас помехоустойчивости 

системы радиосвязи с  ППРЧ

При анализе помехоустойчивости СРС с расширением спек
тра сигнала фундаментальным является понимание, каким обра
зом данный метод расширения спектра обеспечивает защиту 
СРС от подавления организованными помехами с ограниченной 
мощностью передатчика. Д ля метода расширения спектра сигна
ла за счет ППРЧ основополагающий принцип борьбы с помеха
ми заключается в размещении информационного сигнала с ма
лой  размерностью в высокоразмерном пространстве радиосигна
ла. В таких условиях постановщик помех вынужден либо распре
делять ограниченную мощность помех по всему пространству 
радиосигнала, тем самым создавая малую спектральную плот
ность мощности помех, либо использовать всю имеющуюся 
мощность передатчика помех в малом подпространстве, оставляя 
остальную часть пространства радиосигнала свободной от помех.

Одной из важных характеристик СРС с расширением спектра 
с точки зрения помехоустойчивости является коэффициент рас
ширения спектра (выигрыш при обработке, коэффициент защи
ты, усиление обработки) Кь: [4,7.16]. Этот коэффициент характе
ризует меру увеличения отношения сигнал-помеха в результате 
свертывания (сжатия) расширенной полосы частот радиосигнала 
и  приведения ее к  полосе частот информационного сигнала.

В общем случае, независимо от применяемого метода расши
рения спектра, выражение для коэффициента Ks можно полу
чить путем представления передаваемого сигнала суммой орто
гональных сигналов, расположенных в /V-мерном геометриче
ском пространстве [4,22]. Положим, что сообщение передается 
путем равновероятной передачи совокупности л  информацион
ных ортогональных сигналов {s/(f)}, /= 1 ,2 Д ...л  в /V-мерном 
пространстве в течение времени Т. В соответствии с [22] произ
вольную действительную функцию s ( t ) , имеющую конечную 
энергию Es , можно представить обобщенным рядом Фурье по 
полной системе ортонормированных функций

N
5/(0 =  Х ^ ф * ( / ) , 0 £ / <  л - 1 ;0 < г < 7 \  (1.8)

к=\

где {s/*} - совокупность коэффициентов функции s,-(t) ,

7‘
Ь/к = J^ /(0  * *

О

{ф*(0} - совокупность базисных ортонормированных функций, 
удовлетворяющих условию
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(1.9)

при всех значениях /  и к ;  1 < / ;  k < N ;  5/* - символ Кроне- 
кера.

В случае ограничения по мощности передачи средняя энергия 
каждого /-го сигнала $,■(/) определяется равенством Парсеваля

Js,?(/)< *=  Х ^ / Ф * ( 0 Ф , ( 0 ^  =
о О *=1 /=1

= Е  ’E skSi5k i = ' ^ s } k k E s , 0 < i < / i - l  (1.10)

Для того, чтобы „спрятать" /7-мерный набор информационных 
сигналов в vV-мерном пространстве радиосигнала совокупность 
коэффициентов должна выбираться таким образом, чтобы

Следовательно, сигналы, псевдослучайная последовательность 
которых известна на приемной стороне СРС, но неизвестна по
становщику помех, имеют равномерно распределенную энергию 
no N  базисным направлениям.

Предположим далее, что на входе приемного устройства СРС 
действует независимая от полезного сигнала помеха J( t )9 кото
рая в Димерном пространстве может быть представлена в виде:

Г Т N N

Ы \ 1=1

для всех значений L

(III)

где J k = |У(0<р*(/)Л.
о

Общая энергия помехи по аналогии с (1.10)

7 Г N N

0 ni=[

= Z  ' L J k J n f i k m - ' L J U E j -  <1-12)
N N N

к-\ in- 1 к=1
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Целью постановщика помех является разработка такой стра
тегии выбора составляющих / | , которая при общей ограничен
ной мощности передатчика помех Pj должна обеспечить мини
мизацию отношения сигнал-помеха на выходе приемника СРС.

Результирующий сигнал x(t) = s;(t) + J(t) в приемном устрой
стве взаимодействует с опорным сигналом 57( f )  таким образом, 
что на выходе /-го коррелятора формируется статистика

Г

* , £ f r ( O s / ( 0 < * .  (1-13)
О

Используя выражения для s,-(f) и / ( f ) ,  а также свойство ор
тонормальности, можно показать, что

Т (  N  N  Л N
z i = И

0U-1 к=1 J /77=1

= l l [ s}k+Sksik\  О*14)

Условное математическое ожидание статистики zy для слу
чая, когда помеха представляет белый гауссовский шум,

T.s}k = Es > M [ J k} = 0. (1.15)
к=I

Так как в /V-мериом пространстве присутствует л ортогональ
ных сигналов, то в силу их равновероятности

=  (1.16)

Аналогично, используя (1.10) и (1.11), можно показать, что 
при детерминированных сигналах 57(f) условная дисперсия ста
тистики Zj

D { Z i \ S i ) =  Ъ 1 & = ъ Е ; ’  ( I I 7 )

Ar-I /v

а полная дисперсия статистики z /
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! > U , ) - % E j . ( I .18)

Выше указывалось, что мерой эффективности метода расши
рения спектра сигналов является отношение си гнал-помеха. Ис
пользуя (1.16) и (1.18), получим

Как следует из (1.19), независимо от стратегии постановки 
помех с ограниченной мощностью отношение сигнал-помеха в 
результате обработки увеличивается на величину N /  п , которая 
и определяет коэффициент расширения спектра сигнала. В соот
ветствии с |22] параметр N  представляет собой размерность 
расширенного радиосигнала с длительностью Т  и шириной по
лосы частот Ws

TV = 2WST, (1.20)

а параметр п - размерность информационного сигнала с дли
тельностью Т  и минимальной шириной полосы Fs

n=-.2FsT. (1.21)

На основе (1.20) и (1.21) получаем выражение для коэффици
ента расширения Спектра сигнала.

к  _ N _ 2 W J _ W ±
5 n ~ 2 F sT ~ F /  (1'22)

Таким образом, коэффициент расширения спектра характери
зует, с одной стороны, меру увеличения отношения сигнал- 
помеха в результате сжатия расширенной полосы частот радио
сигнала и  приведения ее к  полосе частот информационного сиг
нала. С другой стороны, коэффициент расширения спектра оп
ределяет число степеней свободы расширенного сигнала 2W ST , 
которыми вынужден оперировать постановщик помех при орга
низации подавления СРС с расширением спектра.

Применительно к СРС с ППРЧ .полученный выше коэффи
циент расширения спектра (1.22) можно конкретизировать. При 
расширении спектра за счет перестройки частоты общая полоса 
частот СРС' Ws > a M f / 7 ) /r где a/Tfy-  частотный интервал, зна
чение которого выбирается из условия обеспечения ортогональ
ности информационных сигналов, т.е. более полного исключе
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ния влияния смежных каналов друг на друга. Значение парамет
ра я ,  как правило, выбирается в пределах I...2. Учитывая (1.22), 
коэффициент расширения спектра сигнала для СРС с ППРЧ 
можно записать в виде:

(1.23)
4 i h  S

Если принять, что ведется побитовая передача со скоростью
1бит/скачек, а = 1 и, следовательно, TjtFs - 1, то коэффициент
K s будет равен числу используемых частотных каналов М f  в
СРС с ППРЧ. Так, например, если число частотных каналов в*1
расширенном диапазоне Ws равно 10 , то коэффициент расши
рения спектра K s = 30 дБ . Такой простой способ расчета K s 
возможен при условии, когда используются все М /• каналов, т.е. 
отсутствуют спектральные провалы, в полосе частот Ws .

В случае Л/-ичной передачи в СРС с ЧМ используются лишь 
M f / M  Л/-ичных каналов (или групп), что, в свою очередь, 
уменьшает значение реализуемого выигрыша при обработке сиг
налов до \{)\о%(М f  /  М ) в $ .

При применении для расширения спектра сигнала внутриби
товой ППРЧ с двоичной ЧМ ширина полосы частот каждого 
канала увеличивается в L раз и при использовании того же чис
ла каналов М  f  потребуется в L раз более широкая общая поло
са частот по сравнению с полосой частот СРС с побитовой 
ППРЧ.

В случае совместного использования методов расширения 
спектра сигналов, например ППРЧ-ПСП, теоретически дости
жимый коэффициент расширения спектра в гибридной СРС ра
вен сумме коэффициентов расширения спектра, получаемых от
дельно для каждого метода 116],

а М г W
(̂ППРЧ-ПСП)= Л1(ппрч)+ * « = 1 0  l o g ^  + 10 lo g - p £ .  (1.24)

1 I r s  r b

Коэффициент расширения спектра K s непосредственно свя
зан с другим важным в теории и технике СРС понятием как база 
сигнала Вь , которую принято определять отношением ширины 
общей полосы частот радиосигнала Ws к скорости передачи 
информации Rb |3,7,16]

к ь
( I - 25)
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Так как скорость передачи данных определяет ширину 
информационной полосы частот, то при условии, что R^=Fs /a  
коэффициент расширения спектра сигнала K's (1.22) с учетом

Если принять, что а = 1, то коэффициент расширения спектра 
сигнала K s равняется базе сигнала Bs .

Наиболее полно положительные свойства СРС с ППРЧ в ус
ловиях РЭП проявляются при использовании сигналов с боль
шой базой. Однако увеличение базы сигналов приводит к неко
торым негативным последствиям. В частности на входе прием
ника данной СРС увеличивается число взаимных помех от раз
личных СРС, работающих в одном и том же диапазоне частот, 
появляются дополнительные составляющие сигнала, вызванные 
эффектом многолучевости, и др.

При проектировании и разработке СРС кроме коэффициента 
расширения спектра сигнала K s используется и такой критерий 
как запас помехоустойчивости M j , измеряемый в децибелах и 
определяемый выражением [7,16]

где (Es f G j ) |П|„ - минимальное отношение сигнал-помеха на 
выходе приемного устройства, обеспечивающее заданное значе
ние вероятности ошибочного приема информационного симво
ла; L э - энергетические потери, обусловленные реализацией 
аппаратуры.

Запас помехоустойчивости позволяет определить уровень, при 
котором вероятность ошибочного приема информационного 
символа не превышает требуемого значения. Допустим, что для 
двоичной некогерентной СРС с ППРЧ, имеющей коэффициент 
расширения спектра Л ^= 3 0 д Б  и энергетические потери 
£ э = 2 д Б ,  требуется обеспечить вероятность ошибки на бит 

?Е = Ю'* • В этом случае минимальное отношение сигнал-помеха 
равно 13.35д Б . Таким образом, запас помехоустойчивости

(1.25)

(1.26)

M j =  14,65 дБ .
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1.3. Общая характеристика помехозащищенности  
систем радиосвязи с ППРЧ

1.3.1. Помехоустойчивость систем радиосвязи с ППРЧ

Известно jI-3,8], что помехоустойчивость и скрытность явля
ются двумя важнейшими составляющими помехозащищенности 
СРС.

При этом в общем случае под помехоустойчивостью СРС с 
ППРЧ (впрочем, как и любых других СРС) понимается способ
ность нормально функционировать, выполняя задачи по переда
че и приему информации в условиях действия радиопомех. Сле
довательно, помехоустойчивость СРС - это способность проти
востоять вредному воздействию различного вида радиопомех, 
включая, в первую очередь, организованные помехи.

Стратегия борьбы с организованными помехами СРС с ППРЧ 
заключается, как правило, в „уходе“ сигналов СРС от воздейст
вия помех, а не в „противоборстве1* с ними, как это реализуется 
в СРС с ФМШПС. Поэтому в СРС с ППРЧ при защите от по
мех важной характеристикой является фактическое время работы 
на одной частоте. Чем меньше это время, тем выше вероятность 
того, что сигналы СРС с ППРЧ не будут подвержены воздейст
вию организованных помех.

Помехоустойчивость СРС с ППРЧ зависит не только от вре
мени работы на одной частоте, но и от других важных парамет
ров станции помех (СП) и СРС, например, от вида помехи и ее 
мощности, мощности полезного сигнала, структуры приемного 
устройства и заложенных в СРС способов помехоустойчивости.

Эффективное воздействие помех на СРС с ППРЧ может быть 
достигнуто лишь при условии знания постановщиком помех со
ответствующих параметров сигналов СРС, например, централь
ных частот каналов, скорости скачков частоты, ширины инфор
мационной полосы частот, мощности сигнала и помехи в точке 
нахождения приемного устройства СРС. Указанные параметры 
СРС постановщик помех добывает, как правило, непосредствен
но с помощью станции радиотехнической разведки (РТР), а так
же путем пересчета измеренных параметров СРС в другие, 
функционально связанные с ними, характеристики СРС. На
пример, измерив длительность скачка частоты, можно рассчитать 
ширину полосы частотного канала приемника СРС.

В общем случае РТР путем приема и анализа перехваченных 
сигналов не только СРС, но и других радиоэлектронных средств 
(РЭС) обеспечивает сбор информации о противной стороне в 
целом. Сигналы СРС и РЭС содержат много технических харак
теристик, являющихся разведывательными сведениями. Эти ха
рактеристики определяют „электронный почерк" СРС и РЭС и 
позволяют установить их возможности, назначение и принад
лежность.
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Обобщенный алгоритм сбора данных радиотехнической раз
ведкой о параметрах сигналов и характеристиках СРС изображен 
на рис.1.18.

К  потребителю

С игналы  от С РС

Р и с . 1.18.

Для оценки помехоустойчивости СРС в условиях воздействия 
различных видов помех необходимо иметь соответствующие по
казатели. При выбранных моделях сигнала, собственного шума 
приемного устройства и аддитивных помех в системах передачк 
дискретных сообщений предпочтительным показателем количе
ственной меры помехоустойчивости является средняя вероят
ность ошибки (СВО) на бит информации [1-4,7-9,17].

Другие показатели помехоустойчивости СРС, например, тре
буемое отношение сигнал-помеха, при котором обеспечивается 
заданное качество приема информации, вероятность ошибки в 
кодовом слове и другие, могут быть выражены через СВО на бит. 
Минимизация СВО на бит при условии равновероятной переда
чи символов может быть достигнута за счет использования алго
ритма, реализующего правило максимального правдоподобия 
[23,24]

Л / > Лу, при всех j  ф /, 

которое для двоичных СРС имеет вид:
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Л | > Д о,

где Л/ - отношение правдоподобия для /  -го сигнала.
При дальнейшем изложении наибольшее внимание будет со

средоточено на разработке и анализе алгоритмов расчета СВО на 
бит информации. Анализ СВО па бит Pg будет проводиться в 
условиях действия гауссовских шумов приемного устройства 
СРС и аддитивных организованных помех, в основном, приме
нительно к каноническим (типовым) системам с ЧМ, которые 
являются базовой основой более сложных СРС.

1.3.2. Скрытность сигналов 
систем радиосвязи с ППРЧ

Способность СРС противостоять действиям РТР\ направлен- 
ным на обнаружение сигналов, измерение параметров и  опреде
ление направления их прихода, характеризуется понятием 
скрытность СРС 11-3,8]. В зависимости от решаемых РТР задач 
скрытность сигналов СРС в общем случае может быть класси
фицирована на энергетическую, структурную, информационную, 
временную и пространственную виды скрытности (рис. 1.19).

Р и с . 1.19.

Энергетическая скрытность |1-3] направлена на исключение 
или существенное затруднение обнаружения сигналов СРС 
станцией РТР. Энергетическая скрытность может быть оценена 
различными показателями, например: вероятностью обнаруже
ния сигналов С-РС PD при заданной вероятности ложной тре-

воги PF ; отношением сигнал-шум на входе станции РТР q , 
обеспечивающим заданные вероятности обнаружения PD и лож
ной тревоги Pf ; наконец, дальностью обнаружения (разведки)

Dp сигналов СРС при заданном отношении сигнал-шум <?2 .
Последний показатель (дальность обнаружения) находит широ
кое применение при решении многих практических задач.
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При этом дальность разведки сигналов передатчика СРС Dp
станцией РТР с некоторой степенью приближения может быть 
найдена из выражения

/ nI/2
(1.28)

где X - дДина волны (м); /с.экв “ эквивалентная мощность пе
редатчика СРС (Вт), ^с.экв = ^пср^пер I -̂ пер " мощность передат
чика СРС (Вт); £7пер - коэффициент направленного действия 
(КНД) антенны СРС на станцию РТР; Япр.экв- эквивалентная 
чувствительность приемника станции РТР (Вт), /^р.экв = 
= ^пр /  ^пр i Р\\$ " предельная чувствительность приемника стан
ции РТР (Вт); Gnр - КИД антенны приемника станции РТР в

направлении на передатчик СРС; ^ 2 - отношение сигнал-шум на 
входе приемника станции РТР, при котором обеспечиваются за
данные вероятности обнаружения сигналов СРС PD и ложной 
тревоги Pf \ ЛГн.п- коэффициент несовпадения поляризаций 
входного сигнала и антенны приемника станции РТР; К п э - ко
эффициент передачи энергии но антенно-фидерному тракту 
приемника станции РТР.

Если при проведении расчетов дальности обнаружения сигна
лов СРС принять, что /Гм п=0,5, К п э = 0,5, ? 2 = 1, то в соответ
ствии с (1.28) имеем

Заметим, что максимальная дальность разведки сигналов СРС 
(1.28а) может быть достигнута при условии, что в станции РТР 
используются оптимальные пли, в крайнем случае, квазиопти- 
мальные алгоритмы обнаружения.

Структурная скрытность [1-3) направлена на исключение или 
существенное затруднение вскрытия структуры (вида) сигналов 
СРС. Структура сигнала определяется характером его кодирова
ния и модуляции. Показателем структурной скрытности может 
служить вероятность раскрытия структуры сигнала при условии, 
что этот сигнал обнаружен. В [25] изложен метод определения 
структурной скрытности сигналов, для которого не требуется 
знания алгоритмов обработки в станции РТР. При данном мето
де определяется потенциальная структурная скрытность, выра
жаемая числом двоичных измерений (диз), которые необходимо

(1.28а)
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осуществить для раскрытия структуры сигнала. На рис. 1.20 изо
бражены зависимости структурной скрытности 5 ДИЭ для сигна
лов М  - последовательности 5М; сегментов М  - последователь
ностей 5СЧ; сигналов в виде случайных двоичных последова
тельностей 5 ^ ;  сигналов с ППРЧ Snn и отрезка эргодического 
нормального флуктуациониого процесса 5Ш как функции базы 
сигнала В5.

Рис. 1.20.

На рис.1.20 видно, что потенциальная структурная скрытность 
сигналов с ППРЧ значительно выше, чем у сигналов в виде дво
ичных случайных последовательностей. Так, для сигналов с 
ППРЧ скрытность З’м  =0,693/3* log2^f > а сигналов со слу
чайным чередованием 1 и 0 - 5 ^  =BS. Это объясняется большим 
числом степеней свободы, которыми обладает сигнал с ППРЧ, 
представляемый двухмерной ЧВМ.

Информационная скрытность определяется способностью 
противостоять мерам РТР, направленным на раскрытие смысла 
передаваемой с помощью СРС информации [2]. В качестве меры 
информационной скрытности можно принять вероятность рас
крытия содержания передаваемого сообщения при условии, что 
сигнал обнаружен и выделен. Однако в большинстве случаев для 
решения задач РЭП требуется только распознавание типа (клас
са, вида) СРС.

Вследствие частичного или полного перекрытия диапазонов 
параметров сигналов разведываемых СРС с диапазонами анало
гичных параметров сигналов других СРС, а также из-за неста
бильности параметров, ошибок в их измерении и т.п. процесс 
распознавания СРС является случайным событием. Для примера
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ка рис.1.21 изображены диапазоны перестройки рабочей частоты 
/ и длительности скачков частоты 7у> для четырех типов СРС с 
ППРЧ.
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Рис. I.2I.

На рис. 1.21 видно, что некоторые параметры сигналов раз
личных СРС либо не имеют перекрытий, либо перекрываются 
между собой частично или полностью. Поэтому при сравнении 
измеренных параметров сигнала с возможными их значениями 
для различных типов СРС могут иметь место следующие ситуа
ции: I) измеренная комбинация (совокупность) значений пара
метров сигналов относится только к одному типу СРС, напри
мер, к четвертому; в этом случае тип СРС распознается досто
верно; 2) принятый сигнал по комбинации измеренных значений 
параметров fp и 7* может быть отнесен к нескольким типам 
СРС, например, к первому и второму; в этом случае дать одно
значный ответ о том, какому из этих типов СРС принадлежит 
разведанный сигнал можно только с некоторой вероятностью. 
Поэтому для оценки информационной скрытности СРС можно 
воспользоваться вероятностью их распознавания и перепутыва- 
иия на различных уровнях классификации (например, на уровне 
класса, вида, тина).

Под вероятностью распознавания типа (класса, вида) СРС бу
дем понимать вероятность события; заключающегося в принятии 
правильного решения (по результатам измерений и  анализа па
раметров сигналов разведываемых СРС) о принадлежности при
нятой станцией РТР комбинации значений параметров сигнала 
s*-, k —\ t2,...tK  . к  определенному типу СРС. В общем случае 
распознавание типа СРС может рассматриваться как задача тео
рии статистических решений [26]. При этом для распознавания 
тина СРС широкое распространение получил критерий Байеса, 
для которого оказывается возможным задать априорные вероят
ности Яу) появления сигнала СРС А го типа в суммарном потоке 
сигналов, поступающих на вход станции РТР, а также - функ
цию потерь.

В рассматриваемой задаче распознавания типа СРС при при
нятии правильного решения потери равны нулю и одинаковы
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при принятии любого неправильного решения. Поэтому функ
цию потерь можно представить в виде 126]:

Lu  = \ - b u , (1.29)

J1 при /  = у; 
где 5 / / Ч п . .J 10 при / ф j .

Таким образом, выражение (1.29) характеризует нормирован
ную величину потерь, равную единице при неправильном распо
знавании СРС /-го типа, и равную нулю (отсутствие потерь) в 
случае правильного распознавания СРС /-то типа.

Учитывая, что принятая комбинация значений параметров 
сигнала 5> может принадлежать любому из N  типов СРС, нахо
дящимся в зоне разведки, математическое ожидание потерь, свя
занных с отнесением комбинации sk к j  -у типу СРС, может 
быть определена из выражения

r j ( s k ) = Z L , j P U \ s k ).  (1 .3 0 )
/=1

Вероятность того, что при регистрации данной комбинации 
значений параметров sk излучение принадлежит СРС /-го типа, 
определяется формулой Байеса

= (1-31)

где P(sk ) - полная вероятность,

P{sk ) k ^ P ( j ) P ( s j t \ j y  (1-32)
/ = I

Учитывая ( 1.31), формулу для средних потерь rj(sk ) можно 
представить выражением

N
(1 -33 )

i= i

в котором исключен общий множитель 1 /P ( sk ).
Подставляя функцию потерь (1.29) в (1.33), получим

/ y ( ^ ) = S ( l -  bij)P(sk \i)P{i). (1.34)
/ *  I

48



Из (1.34) следует, что байесовский алгоритм обеспечивает от
несение комбинации значений параметров s* к СРС /-го типа, 
если выполняется условие

P(sk\i)P(/)> P(sk \ j )P U h  /  = 1.2. . . , Л/. у > / .  (1.35)

Для применения алгоритма (1.35) требуется знание априорных 
вероятностей P(i) и условных вероятностей P(sk\i).

Априорные вероятности появления сигналов СРС /-го типа 
(соответственно j -го типа) могут быть найдены по формуле

где /7/ - число СРС /-го типа, находящихся в районе ведения 
разведки станцией РТР; цс/* - частота включения СРС Аго типа 
для работы с излучением.

При отсутствии сведений о частоте включения СРС можно 
считать, что априорная вероятность P(i) пропорциональна чис
лу СРС /-го типа

i=\
Условная вероятность того, что СРС /-го типа будет иметь 

$'j( -ю комбинацию значений М  параметров ЛГ|У ., x \Sk x Ms , 
может быть найдена из выражения

/ , (5>|/)= J • •• \W((xu x 2,...,xM)dxldx2...dxAf.  (1.37а)

Если принять, что для большинства параметров сигнала, ис
пользуемых при распознавании, значения каждого параметра 
сигнала СРС не зависят от значений других параметров, то ус
ловная вероятность того, что СРС /-го типа будет иметь ю 
комбинацию значений М  параметров , хг5 xMs

(1.36)

5 > /М е /

(1.376)
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В (1.37а) и (1.376) обозначено: Wt ( x “ М-мерная 
плотность распределения параметров РЭС /-го типа; Дл^, - точ
ность измерения соответствующего параметра.

Вид распределений (1.376) зависит от типа СРС и измеряе
мого параметра сигнала. Так, для СРС с ППРЧ можно говорить 
о равномерном распределении рабочей частоты по диапазону 
пересфойки Ws .

Кроме вероятности распознавания типа СРС P(i\i) представ
ляет интерес также вероятность перепутывания типа СРС 
PUV),  т е- вероятность ошибочного отождествления СРС i-ro 
типа с СРС j-ro  типа. Вероятность перепутывания типа СРС оп
ределяется по аналогии с вероятностью правильного распознава
ния типа СРС при функции потерь, имеющей вид (1.29), в кото
рой правило принятия решения

Из вероятностей правильного распознавания P(i\i)  и пере
путывания P(j\r) может быть составлена матрица распознава
ния типов СРС

в которой элементы на главной диагонали представляют собой 
вероятности правильного распознавания типа СРС Р(/ \ / )9 все 
другие элементы - вероятности перепутывания типа СРС P ( j |/) .

В/)еменная скрытность СРС определяется возможностью РТР 
по сбору необходимой информации о СРС (виде и параметрах 
сигналов, назначении СРС и т.п.) за определенное время и зави
сит от условий, в которых используется СРС, ее временных ре
жимов работы на излучение, тактико-технических характеристик 
(ТГХ) станции РТР к характера ведения разведки. Временную 
скрытность можно оценить временем сбора РТР данных о СРС с 
заданной вероятностью. Анализ временной скрытности может 
быть основан на представлении временного режима работы СРС 
на излучение и моментов пребывания СРС в диаграмме направ
ленности антенны (ДНА) станции РТР в виде потоков случай
ных импульсов, изображенных на рис.1.22.

при / = у ;  
при / * у.

(1.38)

/>(1|П Л 1|2) -  />(1|Л/) 
Д 2 |1) Р{2|2) -  P{7\N)

(1.39)

/>(Лф) P ( N |2) -  P(N\N)
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При этом под „следом “ ДНА, показанном на рис.1.22,а> по
нимается площадь, высвечиваемая диаграммой направленности 
антенны станции РТР на поверхности земли. Для существующих 
режимов работы СРС с ППРЧ и функционирования подвижных 
станций РТР суммарный поток можно считать пуассоновским, 
т.е. имеет место экспоненциальный закон распределения интер
валов времени между импульсами совпадения потоков [27]. При 
этом вероятность получения станцией РТР P{tA) информации о
СРС за среднее время /д может быть определена из выражения

P(t&) = 1 - ехр(-П Гд), (1.40)

где Q -  средняя частота совпадения потоков, &=Clp £lc(Atp + 
+Atc) ;  гГс ,Дtc - средняя частота и длительность включения СРС 
на излучение; €lpj Atp - средняя частота и длительность пребы
вания СРС в диаграмме направленности антенны (или в „следе” 
ДНА) станции РТР; для подвижных станций РТР параметр 

flp  численно равен средней частоте их появления в зоне раз
ведки СРС; /д - среднее время, за которое происходит совпаде
ние импульсов двух потоков.

На основе (1.40) получаем зависимость для среднего времени 
сбора станцией РТР данных о СРС

Г = — — ^-1п[ 1- / >( й]  - (1.41)
д Пр Пс(А1р + АСс)

при условий, что носитель станции РТР находится в пределах 
дальности действия передатчика СРС.

Пространственная скрытность СРС характеризует способность 
препятствовать станции РТР с необходимой точностью опреде
лять направление прихода сигналов (или местоположение) СРС. 
Пространственная скрытность СРС, как и другие виды скрытно
сти, кроме энергетической, является условным событием и зави
сит от ряда параметров СРС, например, мощности сигнала, вида 
и параметров ДН А Пространственную скрытность СРС можно 
характеризовать точностью определения направления прихода 
сигналов ( или местоположения) СРС при заданном отношении 
сигнал-шум. Пространственная скрытность СРС может быть 
оценена радиусом зоны RM, в пределах которой с заданной ве
роятностью Рм может находиться разведываемая СРС,

Рм ~ a ftu ~Рм)> (1*42)
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где a R - средиеквадратическая ошибка измерения местополо
жения СРС, которая зависит от метода определения местополо
жения СРС и условий ведения РТР.

В заключение отметим, что скрытность сигналов СРС, осо
бенно характеристик и параметров сигналов специальных СРС, 
от аппаратуры РТР является одним из важнейших требований 
информационной безопасности телекоммуникационных систем, 
обеспечивающих деятельность войск и управление оружием. При 
этом требования по скрытности СРС формулируются, как пра
вило, на сигнальном уровне, исходя из иерархической структуры 
обеспечения информационной безопасности систем радиосвязи 
и управления.

1.3.3. Радиоэлектронный конфликт: 
„система радиосвязи - система РЭП44

Процесс функционирования СРС в условиях организованных 
помех по своей физической сущности может быть представлен 
как радиоэлектронный конфликт (Р Ж ), в котором с одной сто
роны участвует СРС, а с другой - система РЭП, состоящая в об
щем случае из станции РТР и непосредственно станции помех 
(рис. 1.23).

Рис. 1.23.

В таком конфликте каждая из противоборствующих сторон, 
преследующая строго противоположные интересы ( цели), стре
мится сохранить свою ,доконфликтную“ эффективность. В каче
стве общего показателя эффективности конфликтующих систем 
можно использовать СВО на бит, как основную меру количест
венной оценки помехоустойчивости СРС. В радиоэлектронном 
конфликте „система радиосвязи - система РЭП“ этот показатель 
максимизируется со стороны системы РЭП и минимизируется со 
стороны СРС. Для выработки рекомендаций по рациональному 
образу действий (поведения) в условиях РЭК может служить ме
тодология теории игр |28]. При этом результат любого действия
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каждой из сторон зависит от того, какой образ действий выбира
ет противная сторона. Так как в конфликтных ситуациях каждая 
из противоборствующих сторон не располагает достаточной ап
риорной информацией о том, что предпримет противная сторо
на, то решение методами теории игр принимается при опреде
ленных ограничениях.

Используя основной принцип теории игр - принцип мини- 
макса [28], диктующий конфликтующим системам выбор соот
ветствующих параметров и характера действий (так называемых 
стратегий, решений), математическую модель РЭК „система ра
диосвязи - система РЭП“ можно представить в виде [29]: 

со стороны системы РЭП

minP£ (о^сп >^cpc)= ^ f[^ cn  *^срс (**сп )1= min Р (схсп »а срс)>
Л срс а сп а срс

(1.43а)
со стороны СРС 

max р£ (otcn jOtj-pc) = РЕ[ат (otcpc)>a cpc ]= шах /  f(otcn jOicpc),
а сп а срс а сп

(1.436)

где оссрс, а сп - стратегии СРС и системы РЭП; otcnfccpc)» 

a*()C(ot*n) - наилучшие стратегии системы РЭП и СРС при усло-
*

вии, что стратегии противнои стороны известны; а сп - стратегия 
.системы РЭП, максимизирующая СВО на бит РЕ\ - стра
тегия СРС, минимизирующая СВО на бит РЕ.

Сформированный максимин (1.43а) определяет нижнюю цену 
игры Рь [а^п,otcpc(a cn)1» т‘е* гаРа|1ТИРованнь1Й Для системы РЭП 
верхний уровень эффективности, а минимакс (1.436) - верхнюю 
цену ип)ы Р£[а*п(асрС),асрС] , т.е. гарантированный для СРС
нижний уровень своей эффективности. Приведенные минимакс
ные стратегии являются достаточно осторожными, так как фор
мируются из предположения, что одна сторона обладает всей 
необходимой информацией, а противная сторона детальной ин
формации не имеет. Более естественно предположить, что и 
противная сторона будет иметь требуемую информацию. При 
таких условиях каждая из сторон будет использовать недостатки 
противной стороны.

В ситуации, когда нижняя и верхняя цены игры не равны 
[28], чистые минимаксные стратегии, вытекающие из (1.43а) и 
(1.436), являются неустойчивыми, так как каждая из сторон 
стремится использовать недостатки другой по мере того, как они
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становятся известными.
Напротив, если обе цены игры равны между собой, т.е. соот

ветствующая пара стратегий определяет как максимнн, так и ми- 
нимакс, то эти стратегии приобретают устойчивость. В отличие 
от предыдущего случая стремление каждой из противной сторо
ны достичь большего результата, чем это определяется чистой 
ценой игры, становится невозможным: таких стратегий не суще
ствует, если противная сторона остается на своей минимаксной 
стратёгии. Игра, приводящая к такой ситуации, называется иг
рой с седловой точкой, при которой

Рц(а сп >а срс) — (а СП )а срс) — (а СП >а срс)* 0  -44)

Сфатегии otcn »°tcpc в (1.44), являющиеся координатами сед
ловой точки в матрице игры, называются оптимальными, а их 
совокупность представляет решение игры.

Приведенная математическая модель РЭК наиболее полно 
может быть реализована на этапах проектирования и разработки 
СРС, в частности при синтезе помехоустойчивых алгоритмов 
приема и обработки сигналов. Вместе с тем, отдельные элементы 
теории РЭК могут быть использованы и при анализе качества 
функционирования СРС в условиях РЭП, например, при оценке 
минимальной, помехоустойчивости СРС в условиях наихудших 
помех. Примеры такого анализа будут рассмотрены далее приме
нительно к конкретным видам помех. Здесь только заметим, что 
при создании наихудших помех, максимизирующих СВО на бит, 
система РЭП должна обеспечивать поиск и обнаружение сигна
лов подавляемых СРС, измерение их параметров, определение 
направления на источник излучения и его местоположения.

Процессы поиска, обнаружения, измерения параметров и  на
правления прихода сигналов СРС являются вероятностными со
бытиями как энергетического, так и временного характера. Наи
более конструктивный подход к оценке эффективности СРС в 
условиях РЭП, учитывающий энергетические возможности и ди
намику функционирования во времени СРС и системы РЭП, 
изложен в монографии В.И. Борисова и В.М. Зинчука (30].

Разработанные авторами книги концепция и современная ме
тодология вероятностно-временной модели функционирования 
СРС в условиях РЭП позволяют производить оценку СВО на 
бит, учитывающую энергетические и временные возможности 
СРС и станции РТР по поиску и обнаружению сигналов СРС 
при конечном времени передачи информации и действии поме
хи со случайным временем запаздывания. С использованием ве
роятностно-временной модели получено общее выражение для 
СВО на бит информации Pt i позволяющее оценивать помехо
устойчивость различных линий радиосвязи
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i _ * o
N (Ре, - Р а6>. (1-45)

где PEfj = PE(qq) , РЕ{ = P£(gf) - средние вероятности ошибки на 
бит информации при отсутствии и наличии помех РЭП; Pqq(N)
- вероятность правильного обнаружения факта передачи сигна
лов СРС станцией РТР на одной из частот; K q - среднее число 
шагов поиска длительностью Го, затрачиваемое на правильное 
обнаружение сигнала СРС станцией РТР за время Т = NTq; N -  
число сигналов, передаваемых за время Т \ qо -  отношение сиг

нал-шум; q\ - отношение сигнал-помеха.
Из выражения (1.45) следуют два важных практических выво

да: I) учет энергетических и временных возможностей станции 
РТР и станции помех позволяет получить более реальную оценку 
эффективности РЭП; 2) при P^(N)->0  и подавление
СРС становится невозможным.

1.4. Модели и краткая характеристика 
основных видов помех

Для подавления СРС с расширением спектра, в частности 
СРС с ППРЧ могут применяться различные виды организован
ных помех. Основными видами помех, которые сравнительно 
просто реализуются в системах РЭП, являются: шумовая загра
дительная помеха; шумовая помеха в части полосы; полигармо- 
ническая помеха; ответная (ретранслированная) помеха 
(рис. 1.24) [1-4,7-9,17,19, 20,31-33].

Виды помех реализуются в соответствующих станциях помех 
(СП). Все многообразие вариантов СП определяется в основном 
путями, которыми их разработчики стремятся сконцентрировать 
ограниченную мощность передатчиков в определенных частот
ных диапазонах, временных интервалах и пространственных сек
торах.

Наиболее универсальной и устойчивой к различным способам 
помехоустойчивости, применяемым в СРС, является шумовая 
заградительная помеха (рис. 1.24,а), модель которой представляет 
собой ограниченный по полосе АБГШ со спектральной плотно
стью мощности Gj

G j = Pj/Ws. (1.46)

Заградительная помеха должна перекрывать частотный диапа
зон СРС и при соответствующей мощности СП в состоянии по-
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М О Д Е Л И  П О М Е Х

Шумовая заградительная помеха 
(ограниченный по полосе АБГШ).

Шумовая помеха в части полосы 
(сосредоточенная по спектру помеха).

pj

V /7 //7 Z tf 7 /Z

Полигармоническая помеха 
(сетка гармонических (тональных) помех).

л

о к
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б)

в)

У.j
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TIага
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Ответная помеха: 
шумовая помеха 
гармоническая помеха (г)-

P i - К ft |4----» Ь  U

Pj // /
/ / / '

г)

♦  Г

Рис. 1.24.

давить СРС при любых способах перестройки частоты. В виду 
значительного частотного диапазона СРС с ПП РЧ мощность пе
редатчика помех должна быть достаточно большой. В связи с 
этим СП заградительного вида представляет большую опасность 
с точки зрения обеспечения электромагнитной совместимости 
(ЭМС) для других радиоэлектронных средств (РЭС), работаю
щих в том же диапазоне частот. При этом сама СП становится 
радиозаметной и, в силу этого, уязвимой целью для самонаводя- 
щихся по радиоизлучению ракет. Отмеченныенедостатки сужа
ют возможности применения СП заградительного вида, особенно 
в группировках РЭС. Вместе с тем, в некоторых особых опера
тивно-тактических ситуациях может потребоваться применение 
заградительных помех.

Мощность шумовой помехи может быть использована более 
эффективно за счет сосредоточения ее в  ограниченной полосе 
частот, значительно меньшей, чем диапазон частот СРС с 
ППРЧ. Такую помеху принято называть шумовой помехой в час
ти полосы (сосредоточенной по спектру помехой, помехой с час
тичным перекрытием спектра сигналов СРС) (рис.1.24,б). Спек-
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тральная плотность мощности шумовой помехи в части полосы 
Gj может быть представлена в виде двух уровней:

Pj / {yW s ) вполосе yWs;
О вполосе (\~y)Ws,

(1.47)

где у - коэффициент, характеризующий часть полосы, занимае
мую помехой, 0 < у < 1 .

Как следует из (1.47), спектральная плотность мощности шу
мовой помехи в части полосы возрастает в 1 / у  раз по сравнению 
со спектральной плотностью мощности шумовой заградительной 
помехи (1.46). Станция шумовых помех с равномерно распреде
ленной мощностью в пределах полосы y\Vs подавляет частотные 
элементы сигнала с ППРЧ с вероятностью у . Вероятность того, 
что эти же частотные элементы сигнала с ППРЧ не подавляются 
помехой равна (1- у ) .

В [33] рассматриваются возможности трехуровневой шумовой 
помехи, спектральная плотность мощности которой

где Pj\yPj2 ■ мощность помехи большего и меньшего уровней, 
соответственно; за счет выбора значений Pjl И Pj2 = Pj -  Pj\
такая помеха имеет дополнительную степень свободы.

Трехуровневая помеха является эффективной для схем приема, 
сигналов с тестом порога отношения сигналов, соответствующих 
символам 1 и 0 , и стиранием символов, подверженных воздейст
вию помех.

С целью повышения эффективности СП спектр шумовой по
мехи в части полосы целесообразно скачкообразно по случайно
му закону перемещать по всему диапазону частот, занимаемому 
СРС с ППРЧ. При данной модели помехи для любого отноше
ния сигнал-помеха Ps/P j  имеет место оптимальное значение
части подавляемой полосы уор(> при которой помехоустойчи
вость СРС будет минимальной. Помеха с такими параметрами 
является наихудшей для СРС. С целью текущей оптимизации 
ширины спектра помехи в части полосы и мощности помехи в 
СП необходимо иметь станцию РТР для измерения параметров 
сигналов подавляемых СРС.

Для СРС с ППРЧ эффективной помехой при определенных 
условиях является полигармоническая помеха (многотональная

Pji Пу № )  
G j ~ \ P j 2 / ( l 2^s)

вполосе yyWs\ 
в полосе У2Ws\ 
вполосе (1 - у | —У2) ^ 5»О
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помеха), представляющая собой набор из 1 смодулированных 
гармонических колебаний равной мощности, распределенных по 
диапазону частот Ws в соответствии с заданной постановщиком 
помех стратегией (рис.1.24,в),

Для создания эффективной полигармонической помехи тре
буется достаточно точное наведение узкополосных помех на цен
тральные частоты каналов СРС с ППРЧ, а также обеспечение на 
входе /-го канала приемника СРС определенного соотношения 
мощности помехи Pj и мощности сигнала Ps

где a - некоторое положительное число (параметр распределе
ния мощности), выбираемое постановщиком помех в соответст
вии с заданной стратегией таким образом, чтобы оптимизировать 
эффективность помехи.

Заметим, что эффективность гармонической помехи, дейст
вующей в том же канале, в котором находится и сигнал, зависит 
от разности фаз между помехой и сигналом. При неблагоприят
ных фазовых соотношениях и равенстве Pj = Ps помеха может
полностью подавить полезный сигнал.

Средняя мощность передатчика полигармонической помехи в 
случае равномерного распределения узкополосных помех по всем 
частотным каналам диапазона СРС должна быть в Mr раз боль
ше мощности полезного сигнала. Таков энергетический выиг
рыш СРС с ППРЧ при воздействии на нее полигармонической 
помехи. В простейшей одноканальной СРС с ППРЧ доля час
тотных каналов, пораженных полигармонической помехой 1/Мр 
В этом случае одна гармоническая помеха при воздействии на
СРС с ППРЧ, имеющей, иапример 103 каналов, может привести
к появлению ошибки с вероятностью!О-3 , что явно недопустимо 
при цифровой передаче информации.

Такие простейшие СРС не могут использоваться в условиях 
РЭП и требуется разработка более помехоустойчивых СРС.

Основными методами постановки многотональных помех 
СРС с Л/-ИЧНОЙ ЧМ являются [3,32|:

А. Метод „полосового подавления'\ сущность которого состо
ит в распределении ш смодулированны х сигналов в каждой М- 
ичной полосе, те\],М].  При этом каждая М-ичная полоса со
держит или точно ///тонов, или не содержит ни одного тона.

Б. Метод „независимою многотонального подавления“ за-

(1.48)
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ключается в случайном распределении немодулированных сигна
лов по сегментам ППРЧ в полосе Ws , при котором постановщик 
помех не управляет их числом в отдельных каналах СРС.

На рис. 1.25 [32] изображены указанные методы многотональ
ного подавления (А и Б) для случая, когда М  = 4; т = 2; частот
ная полоса сегмента равна Rst где Rs = Rb /\og2 M .

Эффективность методов подавления А и Б зависит от априор
ной информации о характеристиках сигналов Л/-ичной СРС. 
Так» метод „полосового подавления" применяется в случае, когда 
постановщику помех известна частота Л/-ичного сегмента и име
ется возможность разместить помеху в поражаемый сегмент.

Метод 
подавления А 

/п=2, Л /=  4

Метод 
подавления Б 

Л /= 4

нет помехи нет помехи

Ws

MRS MRS _  нет помехи

0
0

0
0
Sl

Рис. 1.25. 
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Учитывая изложенное, а также соотношение (1.49), для пора
женных помехами Л/-ичных сегментов при методе „полосового 
подавления" (по аналогии с параметром у в случае шумовой по
мехи в части полосы) [32J

y " w / / R s ~ k E s / G /  (L50)

Так как стратегия метода „полосового подавления" требует, 
чтобы Л/-ичная полоса содержала или точно л  тонов, или ни од
ного, то М-ичная полоса будет подавляться с вероятностью

(L5I)г  п

Из (1.51) следует, что метод „полосового подавления'* наибо
лее эффективен при п =1. Метод „независимого многоканаль
ного подавления'* не требует таких допущений (как метод А), 
поэтому при / »  Л / вероятность подавления Л/-ичной полосы

р  = 1 - ( l - y ) W (1.52)

или при больших отношениях Es/ G j  вероятность подавления 
р « у Л / .

В силу того, что одной гармонической помехи достаточно, 
чтобы вызвать ошибку в М-ичном символе, а постановщику по
мех неизвестна последовательность переключения частот, то он 
попытается охватить помехами как можно больше Л/-ичных по
лос, максимизируя тем самым вероятность подавления р .

Имеющуюся мощность СП наиболее рационально можно ис
пользовать при создании ответных помех. Мощность передатчи
ка помех в этом случае концентрируется лишь в полосе частот 
основного или дополнительного (или основного и дополнитель
ного) каналов подавляемой СРС и только во время ее работы. В 
качестве ответной помехи могут применяться шумовая и узкопо
лосная (i-армоническая) помеха (рис.1.24,г), а также комбинация 
шумовой и узкополосной помех.

Ответные помехи в определенной степени являются копией 
частотных элементов сигнала подавляемой СРС. Это может при
вести к тому, ч ю  на приемной стороне СРС с ППРЧ и ЧМ та
кие помехи Moiyr быть восприняты как полезные сигналы своего 
корреспондента. В общем же случае ответные помехи могут 
представлять собой модулированные шумом перехваченные час
тотные элементы сигнала с ППРЧ. Моделью таких помех явля
ется стационарный узкополосный гауссовский процесс.
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Для применения ответных помех станция РТР должна осуще
ствлять анализ радиоэлектронной обстановки и выбор на этой 
основе СРС, подлежащей подавлению. При отсутствии приема 
сигналов от СРС излучение помехи прекращается и станция РТР 
переходит в режим поиска сигналов СРС. В результате повыша
ется пропускная способность СП , лучше обеспечивается ЭМС 
этих СП с другими РЭС. Следует отметить, что ответная помеха 
особенно эффективна против СРС с межсимвольной ( м едлен-' 
ной) ППРЧ. Применение в СРС скачков частоты с малой дли
тельностью, случайной ЧМ , а также соответствующее размеще
ние передатчика и приемника СРС относительно СП в принци
пе позволяют обеспечить „уход" сигналов СРС от перехвата, что, 
в конечном счете, может полностью исключить воздействие от
ветной помехи на приемник СРС.

Ответные помехи с точки зрения энергетических возможно
стей являются одними из эффективных для подавления СРС с 
ППРЧ. Их эффективность не зависит от коэффициента выиг
рыша, который имеет СРС за счет расширения спектра сигналов 
методом перестройки частоты. Однако создание ответных помех 
СРС с ППРЧ за сравнительно короткое время передачи частот
ных элементов сигнала (скачков частоты) наталкивается на тех
нические и организационные трудности.

Серьезной проблемой, с которой сталкиваются, при создании 
ответных помех, является не только ограничения по времени пе
редачи помех, но и ограничения по мощности станции помех. 
Если одновременно перехватывается несколько сигналов в раз
личных частотных каналах, то СП вынуждена либо распределять 
свою мощность между этими сигналами равномерно, либо попы
таться выделить сигналы только подлежащей подавлению СРС.

Кроме организованных помех в трактах приемника СРС не
избежно присутствуют собственные (тепловые) шумы. Общепри
нято, что собственные шумы n(t) на входе приемника СРС 
представляют собой стационарный нормальный случайный про
цесс с нулевым средиим и энергетическим спектром

При обычных температурах в диапазоне радиочастот выпол
няется условие Ло) «  к тш , тогда из (1.53) имеем

Ло
(1.53)

где h - постоянная Планка, Л = 6 ,6210“34 (Д ж -с); к  - постоян

ная Больцмана, /г = 1,38-10'23 (Д ж /град); Тш - температура ис

точника шума (°ЛГ).
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(1.54)

Из (1.54) следует, что белый гауссовский шум имеет равно
мерный энергетический спектр в диапазоне частот от -оо до +°о. 
Величина Gq/ 2  (Вт/Гц) называется двусторонней спектральной 
плотностью мощности шумов. ГТри оценке характеристик реаль
ных приемных устройств используется односторонняя 
(физическая) спектральная плотность мощности собственных 
шумов Gq, которая равна нулю при о  <0 (рис. 1.26).

(7(ш)

Go

Со/2 G0/2 

------------------ ►
0

Рис. 1.26.

При работе СРС с ППРЧ в окружении других радиоэлеюрон- 
иых средств (РЭС) на приемное устройство СРС действуют ме
шающие сигналы этих средств, так называемые непреднамерен
ные (взаимные) помехи.

Анализ влияния непреднамеренных помех на СРС относится 
к области обеспечения электромагнитной совместимости (ЭМС). 
В общем случае под ЭМ С понимается способность СРС совме
стно функционировать с требуемыми значениями показателей 
качества при воздействии непреднамеренных помех на приемные 
устройства СРС и не создавать недопустимые помехи приемным 
устройствам других РЭС. Проблема ЭМС, перекрываясь частич
но с проблемой помехоустойчивости СРС, тем не менее, имеет 
существенные отличия в составе рассматриваемых мешающих 
воздействий (помех), каналах проникновения непреднамеренных 
помех в приемные устройства СРС, целях и задачах, а также в 
методическом обеспечении их решения.

В связи с этим воздействие непреднамеренных помех на СРС 
с ППРЧ в дальнейшем не рассматривается.
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Глава 2

ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ 
ТИПОВЫХ СИСТЕМ РАДИОСВЯЗИ С ППРЧ 

И ЧАСТОТНОЙ МАНИПУЛЯЦИЕЙ

2.1. Условная вероятность ошибки 
на бит информации при двоичной ЧМ

Средняя вероятность ошибки на бит информации, характери
зующая помехоустойчивость СРС в целом, в значительной мере 
определяется возможностями демодулятора по обработке вход
ного процесса на интервале [0 ,7^], представляющего в частном 
случае аддитивную смесь сигнала, собственных шумов приемни
ка СРС и организованных помех. В свою очередь, возможности 
демодулятора оцениваются условной вероятностью яш ибки 
(УВО) на бит информации. Для определения УВО рассмотрим 
типовую структурную схему демодулятора некогерентных двоич
ных ЧМ сигналов, изображенную на рис.2.1.

Вход
демоду
лятора

Выборка tk=kTbt к=1,2,3,...

Рис. 2.1.

При проведении анализа примем, что полосовые фильтры ка
налов демодулятора имеют прямоугольную АЧХ с полосой про
пускания F&, центральные частоты фильтров f\yf i » F b . Ам
плитудные детекторы надежно сглаживают высокочастотные ко
лебания и успевают с л ед т ъ  за огибающей сигнала. Решение от
носительно переданного символа (1 или 0 ) принимается в соот
ветствии со значением выходной статистики Z = Z[ -Z 2 ( ^ 1*^2 " 
статистики решения), которое сравнивается с пороговым (нуле
вым) уровнем. Положим, что при z  2  0 принимается решение в 
пользу символа I, при z  < 0 - в пользу символа 0. Решение будет
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принято с ошибкой, если при передаче символа 1 окажется, что 
z  < 0 , и, наоборот, при передаче символа 0 - z  > 0 .

Полагаем, что на вход канала „единица11 поступает полезный 
сигнал

S\ (О = /4cos(i)|/, 0 < f  < 7^, (2.1)

где А, о)| - амплитуда и частота сигнала.
Кроме того, на входе каждого из полосовых фильтров (ПФ) 

демодулятора действуют гауссовский шум n{t) с равномерной 
спектральной плотностью мощности, обусловленный шумовой 
помехой и собственными шумами приемника, а также узкопо
лосная помеха

У / (/) = y4,y(0cos[«>// + Ф /(0 ].  1 =  1,2, (2.2)

где Ajj 9 со,- и ср/ (0  - амплитуда, частота и фаза помехи.
На выходе полосовых фильтров ограниченный по полосе бе

лый гауссовский шум (БГШ ) можно представить как квазигар- 
моническое колебание

п, 0) = /7c/(/)cosa> / /  -  775/ (/)sin о  / / ,  /  = 1,2, (2.3)

где лс/ (/) и 775/(0 - низкочастотные квадратурная и синфазная 
составляющие случайных нормальных процессов.

С учетом (2.1), (2.2) и (2.3) результирующие сигналы на выхо
де полосовых фильтров можно записать в виде:

Х[ (/) = y4coso)|/ + v4yi(0cos[a)i(0 + v i(0 ] +
+ /;ci(0  c o s® / -  /j5l(r)sina>[f;

■̂2(/) =/ly2(0cOs[a)2(0 + V2(/)] +
+ /7̂ 2(0 COSO2  ̂-  /7S2(Osin G) 2^.

Используя результаты [34], изложим вывод общего выражения 
для УВО на бит Р{Е) , которое широко применяется при оценке 
помехоустойчивости типовых иекогерентных СРС с ППРЧ. С

учетом зависимостей: a cosa + 6 s in a  = csin (a  + q>); c = >la2 + b2 . ; 
sii) (p=a/c;  cosy = b / c  статистики Z\ и z 2 на выходе детекто
ров огибающей можно представить следующим образом

= f y \  + Л ;  z 2 = J y f  + У 4 , (2-5)
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где У i = А + Ау^Гь ) + пс1(Ть)\

>'2 ^ ^ у К 7^ ) 3111 Ф1С7*)
(2.6)

Уз^лл ( ть)со ^ 2(Ть)+ пС2 (Ть); 

y4kA j2 {Tb)s\x\yi(Tb) + ns2(Tb).
(2.7)

В (2.6) и (2.7) Ть характеризует момент отсчета, в который 
выносится решение о приеме информационного символа. В силу 
тою , что ограниченный по полосе БГШ является процессом с 
нулевым средним, математические ожидания случайных величин 
У/, /  -  1,2,3,4, определяются из выражений:

Так как у | и у 2 , Уз и у  4 являются независимыми и нор
мально распределенными случайными величинами, то при за

д ан н ы х  значениях Aj\{Tb) и cpi(7^), A j2 (Tb)i\  tp2 (Tft) плот
ность их совместного распределения на выходе детектора оги
бающей каналов „единица" и „нуль“ описывается двумерным 
нормальным распределением

где Р\ . Р2 - средняя мощность гауссовских шумов в каналах 
„единица41 и „нуль", соответственно; так как собственные шумы

М х = М[у \]  = Ал Aj { (Tb)cosvn(Tb)\ 
М 2 = М \ у 2\ = -4yi(7^)sin Ф1(7"л);

(2.8)

(2-9)

ехр - (Л  -  М \ ) 2 +(У2 -  M l ) 1 
2 Я,

; (2.10)

(Уз - М 3)2 + ( у 4 - М 4 ) 2 ' 

2 Рг
, (2. 11)

Д 7приемника и шумовая помеха независимы, то Р\ = ctqj+Z^,
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Pi = cro2 + Pjm2 i c oi2 и - мощность собственных шумов
и шумовой помехи в каналах приемника.

Переходя от декартовых координат к полярным и учитывая 
(2.5), выражения (2.6) и (2.7) запишем в виде:

У[ = Z[ cosG; y 2 =Z[SinQ; 
у з = .?2 cos0; у 4 -  Zi sin 0.

(2 .12)

На основе (2.10) и (2.11) плотности совместного распределе
ния z { и 0 ,  Z2 и 0 примут вид:

/ i (2'l ’0> = 2 ^ ехр[ ”  2t S z * ~ 2z ' Ml cos0 "

2z | М2 sin 0 + Л/,2 + м \  jj, 

z\ г  0; |9| < л;
(2.13)

h i * 2.9) = 2^ 2' ехр [ -  2 ^ ( z 2 -  2z 2 M3 cos0 -

- l z 2M^ sin 0 + Л/32 + м \  jj,

Zi £ 0; |0| < я.

(2-14)

Для определения плотности вероятности огибающих Z\ и Z2 ‘

необходимо проинтегрировать функции / |( z |,0 )  и /^ (^ 2,0) 
но 0 . В результате получим, что распределение статистик Z\ и 
Z2 описывается законом Райса

Z[
= ^ " ехР

А  +
2Рг ^ 1 - 0 ;  (2.15)

z 2
fl(Z2 )=p~'exp

Г / l j 2 ( r ft) + z 222>

2 A /о
2 ( ^ 2

, * 2 * 0 , (2.16)

где /о (* )  - модифицированная функция Бесселя первого рода 
нулевою порядка, интегральное представление которой имеет 
вид:
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2 л
(2-17)

независимо от v ; функция Бесселя / q(0) = 1;

L \ 4 [ M 1̂ A / 22 ] I / 2 = [ y l 2 4 / i j 1( 7 i , )  +  2 A 4 y i ( r &) c o s V l ( r &)]
1 /2

Так как был передан сигнал S\ (t) (символ I), то в соответст
вии с правилом принятия решения вероятность ошибки может 
быть выражена зависимостью

\ h ( z 1 ) d z 7 dz\. (2.18)

Подставляя (2.15) и (2.16) в (2.18) и выполнив ряд преобразо
ваний, получим

Я£ (0 |1 )=  \ g  
О

° х ,*)<?
Ш ’ )

где g(tx,  х ) ~  функция Райса,

- функция Маркума.

(2.19)

[ 2  2 '

- Х 2 °  Л )(*а ); (2.20)

СДа,Р)= jg(a,x)dx.  
Р

(2.21)

В дальнейшем неоднократно приходится обращаться к функ
ции Маркума (? (а ,р ), поэтому приведем ее частные случаи, 
асимптотические формулы и представление в виде ряда [35]:

« о ,0 )  ■■= 1; 0 (0 ,Р) = е х р (-  U 2)-, (2.22а)
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<?(«,Р) + <?(P,ct) = 1 + exp - I ( a 2 + p 2) ] / 0(a ,p);  (2.226)

< ? ( a , P ) * I - ~ p ( J ^ )  exp - | ( a - p ) 2j, a > P ; a » i ;  (2.22в)

^ ( “ • P ^ n T ^ G t o )  6XP - 5 (P- a )2}  P > a ; P >:>1; (2.22r)

2  . „ 2 ч  «  t j l  / п \ п  n  / п 2  n \ k

134]

« „ , и . еч>( . ? 1 ± { 1 ) | ! ф - £ ! 6 ! ^ . . .  р а д
4 L % = 0  11' k =0 K -

И т е 1рал (2.19) может быть определен с помощью тождества

°jg(c7,x)Q(b,rx)dx=Q(V2 ,V\ ) -  - - - J e x p
0 14 r

I  ( abr

2K ) J 0 Г 2 U + r v
,(2.23)

( / Л ОГ If A bгде V\ 4 7“ ; ^ £ - 7= =
v l  4- Г  ^  / '2

Осуществляя преобразования и переходя к используемым в 
выражении (2.19) обозначениям, получим вероятность ошибки в 
приеме символа 1

AjliTb) Ц  

Pi
р1 + р2

ехр AjitTb) + А 2

т  + Рг) h
с Aji(Tb)DA

Р1 + Р2
(2.24)

Выражение (2.24) позволяет определить вероятность ошибки 
Pf.;(0| 1) для постоянных параметров Ajj(Гь) и ф [(Г^), /  = 1,2.
Однако эти параметры в реальных условиях передачи информа
ции могут изменяться случайным образом от одного-бита к дру
гому, В этом случае результирующая вероятность ошибки может 
быть вычислена путем интегрирования произведения вероятно
сти (2.24) и плотности совместного распределения Af,{Tb) и
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Ф | (7^,), /  =1,2 . С целью получения сравнительно простых рас
четных зависимостей УВО па бит /^*(0)1) предположим, что на 
входе демодулятора действует узкополосная помеха с угловой 
модуляцией и постоянной амплитудой Aj/(t)=Aj/(Tb) = Aj/,
/= 1 ,2 . Так как фаза помехи Ф1(7^) изменяется несинхронно с 

несущей частотой сигнала 5| ( /) ,  то ее можно принять как рав
номерно распределенную в пределах (0,2л). При этих условиях 
вероятность ошибки прн передаче сигнала S|(f) (символа 1) бу
дет иметь вид:

При передаче сигнала 5 2 (0 , соответствующего символу 0,

выражение для УВО в приеме символа 0 определяется аналогич
ным путем. В результате имеем:

Полагая, как и выше, что амплитуда узкополосной помехи 
постоянна, Aji (t) = Aj/ (Tt?) = Aj/,  / = 1 ,2 ,  а фаза <р2 (Гь) рас
пределена равномерно на интервале (0,2л), получаем:

Считая, что передача символов 1 и 0 равновероятна, УВО на 
бит Pg определяется суммой (2.25) и (2.29)
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(2.25)

52 (/) = A COS <0 2*1 0 £ t  <. Ть , (2.26)

/*Л-(1|0) =

-), (2-27)

где D 2 к[А2 +Л ]2(ГЬ) 1 2ААп (Ть)со%^(Ть) \ П . (2.28)

о
(2.29)



Ре  = \ р ё Щ \ ) * \ р е (Щ- (2.30)

Подставляя приведенные выше выражения в (2.30), будем 
иметь:

Aj 1 A U )

^Р\+Рг 'JPi +Pi) W fl + Pi + ̂ >

D2(x)

Pi

' ^ eXP

Pi
P\ +  Pi

exp

A j 2 -i Df(x)  
~2{.Px l~P2)~

A}, + D22(x )

Л)
f An D
I  +

(x)
\ + P l

2(Pt + P2)
(2.31)

где Dt { x ) ^ A 2 +Ajt +2AAJt cosx] , /  = 1,2.

Обобщенное выражение (2.31) позволяет определять УВО на 
бит при воздействии шумовых и узкополосных помех на основ
ной или дополнительный канал, а также одновременно на ос
новной и дополнительный каналы демодулятора.

Так, УВО на бит при попадании в оба канала демодулятора 
только узкополосных помех равной мощности Pjy  определяется

подстановкой А д =  A j2 = f i P j y и PJiU\ = Р / Ш2 - 0  в (2.31). В 
результате имеем, что

2л

% - т , )
2Pjy

, „ 2  , 2 . 
^ 0 1  4 °0 2 '

1/2
D(x)

ехр
2PJy ч D 2(x)

(ctoi + ® 0 2 ) '/2 

rj 2 P ~ D ( x ) \
/0

4 CTot +  CX02
dx, (2.32)

2(a oi + O o2) .

где D(x)k^2{Ps + PJy + 2 ^ / * / ^  cos*)]I/2 ; - мощность приня

того сигнала.
При воздействии только шумовых помех разной мощности
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Pjm\ и Pjml  на осн °в1[°й и до[1° лнительный каналы демодуля

тора, мощность собственных шумов которых ад) и а()2 » УВО на 
бит Р£  на основе (2.31) определяется из выражения

РЕ, ~ ехр Ps
а 0\ 4 °02 + Pjiu\+Pjui2<

(2.33)

Из (2.33) следует, что Pf, является функцией суммы
Pjm\ + Pjuii, поэтому распределение мощности шумовой помехи
между каналами демодулятора не влияет на УВО. Если в каналах 
демодулятора действуют шумовые помехи с равной мощностью
Pj ш! = Pjш2 = Pjui и а 01 = а 02> то учитывая (2.33),

ехр '  р,  '
сто + Pj

(2.34)

При наличии в каналах демодулятора только собственных
шумов приемного устройства с  дисперсией Cq из (2.34) следует
известное выражение для вероятности ошибки при некогерент
ном приеме двоичных ортог ональных сигналов

РЕ0 = т ехР А
2сг о

(2.35а)

ИЛИ Pf, = 2 ехР (2.356)

где Es и Gq - энергия сигнала на бит и спектральная плотность 
мощности собственных шумов приемника на выходе полосовых 
фильтров.

При дальнейшей оценке воздействия помех на СРС с ППРЧ 
будем полагать, что при демодуляции сигналов реализован не- 
ког'ерентный (по огибающей) обнаружитель максимального 
правдоподобия, который при равновероятной передаче инфор
мационных символов обеспечивает минимальную вероятность 
ошибки. При таком обнаружителе Es/G j  -  P JP j, где Es/G j  - 
отношение энергии сигнала на бит к спектральной плотности 
мощности организованной помехи; Pj - мощность помехи.
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2.2. Оценка воздействия шумовой помехи 
в части полосы на системы радиосвязи 

с ППРЧ и неслучайной ЧМ

Для этого случая воспользуемся представленной на рис.!.10,б 
структурной схемой приемного устройства СРС, в которой ос
новной и дополнительный каналы соприкасаются по частоте во 
всем диапазоне перестройки частоты СРС. Для определения 
СВО на бит предположим, что помеха либо воздействует одно
временно на оба канала, либо не воздействует ни на один из ка
налов демодулятора. Такую помеху с изменяющейся во времени 
спектральной плотностью мощности следует рассматривать как 
нестационарную помеху. При таких условиях СВО на бит Pg в 
общем виде может быть представлена зависимостью [31,36]

/ ,£ = у/ >£ 2(у,2 )+ 0 - г) />£ „ ( ^ ) .  (2-36)

где P g , Pg0 - УВО на бит при воздействии помехи на оба ка
кала и при отсутствии помехи на входе демодулятора, соответст
венно; Es - энергия сигнала, в данном случае энергия инфор
мационного бита, Es = Р$Ть\ у - коэффициент, определяющий 
часть полосы сигнала с П П РЧ, занимаемой помехой.

Для рассматриваемого случая УВО на бит информации Pg
описывается выражением (2.356), а УВО Pg с учетом (2.34) 
имеет вид:

р Ег = 5 exp ( - | c 0 + Gy / y ) ’

где G j - спектральная плотность мощности помехи в полосе Ws> 
Gj = Pj/Ws \ Pj - мощность помехи.

Выполнив необходимые преобразования, выражение (2.36) 
для СВО на бит можно представить следующим образом [36]:

1 ( 0 ,а  +
21 Eg l KsPs

-I

где K s - коэффициент расширения спектра сигнала; для рас
сматриваемого случая K s -  Ws/Fb; Ft\  = I / 7^ -
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В соответствии с (2.37) на рис.2.2 сплошными линиями при
ведены ф аф ики зависимости СВО на бит Pg как функции от 
коэффициента у при Es/G q = 13,35 дБ (что соответствует веро

ятности ошибки Р^ = Ю"5 при отсутствии помех), эквивалент

ное отношение сигнал-помеха - K sPs/P j  выступает в каче
стве параметра.

Ре

Рис. 2.2.

Эффективность помех в части полосы становится очевидной, 
если судить по разнице между максимальным значением СВО на 
бит и значением СВО иа бит при у = 1 для каждого графика

/fc(r>-
Из {рафиков видно, что для каждого отношения сигнал- 

помеха существует оптимальное значение у = у opt, при котором
СВО на бит Ре{Уор[) имеет максимальное значение. Полагая, 
что O j  » G q ,  Es » O q  и  решая уравнение <1Ре№у = 0  приме
нительно к (2.37), получим:

y°p, a : T ^ p i  ’ Tctps * x' (138)

Если предположить, что станция шумовых помех в части по

74



лосы в ответ на перестройку СРС рабочей частоты по диапазону 
Щ обеспечивает оптимальное значение подавляемой полосы 
Yopt» т° максимальная СВО на бит при двоичной ЧМ

где е - основание натуральных логарифмов.
Как следует из (2.39а), при у = yopt экспоненциальный харак

тер зависимости СВО на бит Pg (2.37) изменяется на линейный, 
что приводит к  значительному уменьшению помехоустойчивости 
двоичной СРС с ППРЧ по сравнению с подавлением такой же 
СРС во всем диапазоне перестройки частоты.

Шумовая помеха, имеющая оптимальное значение подавляе
мой полосы частот yopt (2.38), с точки зрения помехоустойчиво
сти СРС является наихудшей. Выражение (2.396) описывает за
висимость СВО на бит Pg при создании шумовой помехи во 
всем диапазоне перестройки частоты СРС (у = 1).

На рис.2.3 изображены графики зависимости СВО на бит Pg
(2.37) как функции для различных значений у при усло
вии, ч ю  собственными шумами приемника можно пренебречь. 

Ре
10° I

Огибающая графиков (штриховая линия) отражает макси-

0 5 10 15 20 25 30 35

Рис. 2.3.
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мальную C-BO на бит Рехлм пРи Y -  У opt - Используя графики на 
рнс.2.3, можно оценить эффективность наихудших помех. Д о
пустим, что необходимо обеспечить СВО на бит / >£ = Ю"4 . При 
гауссовской помехе во всей полосе, у = 1, требуемое эквивалент

ное отношение сигнал-помеха </|кв«12 д Б . При наихудшей по

мехе, у -  у0pt,  СВО на бит Ре =Ю“4 достигается при отно

шении <7|кв 85 35 д Б . Таким образом, при наихудшей помехе для 

обеспечения / ^  = 10“4 необходимо увеличить отношение ^ |кв 
на 23 д Б .

Следует отметить, что воздействие помехи в части полосы на 
СРС с ППРЧ аналогично воздействию шумовой прерывистой 
(импульсной) помехи на СРС с ФМШПС [7,20].

Приведенные на рис.2.3 графики СВО на бит для двоичной 
СРС с ППРЧ по форме соответствуют графикам СВО на бит для 
СРС с Ф М Ш ПС при воздействии импульсной помехи [20]. По
этому при воздействии на СРС с ППРЧ и двоичной ЧМ им
пульсной помехи со средней мощностью ^ = у иЛ о  где Уи> Р\\~ 
скважность и пиковая мощность помехи, соответственно, СВО 
на бит Pg находится из выражения (2.37), а максимальная СВО
на бит РеП1ЛХ ~ из выражения (2.39а). При у и = 1 СВО на бит 
Ре определяется по формуле (2.396).

Однако результаты воздействия помехи на СРС с ФМШПС и 
на СРС с ППРЧ численно различны. Сравнение показывает, ес
ли принять для обоих СРС одни и те же значения СВО на бит и 
коэффициентов расширения спектра, то окажется, что для СРС с 
ППРЧ потребуется отношение сигнал-помеха примерно на 6,5 
дБ больше, чем для СРС с Ф М Ш ПС. Такое различие объясняет
ся некогерентной обработкой в СРС с ППРЧ. Но при этом не
обходимо иметь в виду, что расширенная полоса частот СРС с 
ППРЧ значительно больше, чем СРС с ФМШ ПС. Так, в УКВ 
диапазоне расширенная полоса частот СРС с ППРЧ может со
ставлять примерно 100 МГц. Расширенная полоса частот для 
двоичной СРС с Ф М Ш ПС на уровне 3 дБ соответствует частоте 
следования символов Rp кодовой ПСП и равна примерно 2Яр 
(см. рис. 1.2). Если принять, что в такой СРС используется ПСП 
с тактовой частотой /?р=5*106дв.симв./с , то расширенная полоса
частот СРС будет равна 10 МГц. Таким образом, в данном случае 
расширенная полоса частот СРС с ППРЧ в 10 раз больше, чем у 
двоичной СРС с ФМ Ш ПС. Эго преимущество в полосе частот 
может компенсировать энергетические потери, вызванные не
когерентной демодуляцией сигналов в СРС с ППРЧ.

На рис.2.4 изображены графики СВО на бит РЕ (2.37) в зави
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симости от <7эКВ и мощности собственных шумов приемника, 
представленных в данном случае отношением £ s / С 0=13,35дБ.

Ре

Рис. 2.4.

На рис.2.4 видно, что СВО на бит при заданном отношении 
Es / G о ПР11 увеличении отношения q ^  стремится к / fc ^ lO - 5 ; 
учет шумов приемника, как и следовало ожидать, приводит к 
возрастанию СВО на бит.

В общем случае при М-ичной ЧМ , М  = 2к , к  = 1,2,3,... мак
симальная СВО на бит Ре  СРС с ППРЧ в условиях воздейст
вия наихудшей шумовой помехи в части полосы, у =yopti следуя 
|8,32), определяется из выражений

ВО, У = Уорг'*Е *11 s
М
4

(2.40а)

(2.406)

Здесь отношение энергии сигнала на бит Es к спектральной 
плотности мощности помехи G j (без учета влияния собствен
ных шумов приемника)



Rb - скорость передачи двоичных символов, — 1 /  7J,; 
y = y 0j){^ p G j / E s \ значения параметров р(Хг)<0,37 и р(£)£3,01дБ 
для различных к приведены в табл.2.1 [32].

Таблица 2.!
Значения параметров |5 и р

к М Р р» дБ

1 2 е ! = 0,3679 3,01
2 4 0,2329 0,76

3 8 0,1954 -0,33

4 16 0,1803 -0,59

Из (2.40а) и табл.2.! следует, что при воздействии на М- 
ичную СРС с ППРЧ наихудших шумовых помех в части полосы 
максимальная СВО на бит уменьшается с ростом размера алфа
вита сигнала М' но все равно СВО на бит имеет линейную зави
симость, а это значительно снижает помехоустойчивость СРС с
п п р ч ;

При воздействии на СРС с ПП РЧ и Л/-ичной ЧМ широкопо
лосной шумовой помехи (Ш Ш П ) с равномерно распределенной 
мощностью во всей полосе частот Ws (у = 1) СВО на бит Р£  
может быть представлена, п.о аналогии с [32], в виде:

Ре = 2 (Л/

1 м

'  /17=2
" ) е х р g p  pi  

ES + K SPS

- I

Эффективность воздействия такой Ш Ш П на Л/-ичную СРС с 
ППРЧ значительно уступает эффективности наихудшей шумовой 
помехи в части полосы (2.40а).

С практической точки зрения представляется важным провес
ти сравнение эффективности воздействия на Л/-ичную СРС с 
ППРЧ наихудших шумовых помех в части полосы и наихудших 
м ноттоиальны х помех. Если принять, что для наихудших поло
совых и независимых многотональных помех имеет место опти
мальное значение отношения сигнал-помеха aopt, ограниченное 
пределами (0,1), а в каждом сегменте Л/-ичного сигнала имеется 
одна гармоническая помеха, n - 1, частота которой совпадает с 
центральной частотой сегмента, то на основе [32] максимальная 
СВО на бит:
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На рис.2.5 изображены графики зависимости максимальной 
СВО на бит Рр как функции отношения сигнал-помехаc max '
E J G j  при 1 и к = 4 в условиях наихудших полосовых
многотональных помех при п = \ (сплошные линии). На этом же 
рисунке приведены графики максимальной СВО на бит при дей
ствии наихудших шумовых помех в части полосы (штриховые 
липни), а также широкополосных шумовых помех (штрих- 
пунктирные линии).

Рис. 2.5.

Анализ приведенных на рис.2.5 графиков зависимости Ре
позволяет сделать следующие выводы: 1) в случае воздействия на 
СРС с ППРЧ и М-ичной ЧМ наихудших многотональных помех 
имеет место линейная зависимость Рр для всех значений'-max
рЕтЛХ < 1 /2 /  вместе с тем РХ системы радиосвязи ухудшаются с 

увеличением к в соответствии со значением М / к ;  2) наихуд
шие многотональные помехи эффективнее наихудших шумовых 
помех в части полосы, так при небольшом значении к {к  = 4 ,  
М  = 16) максимальная СВО на бит Ре увеличивается при
мерно на порядок по сравнению с Ре при действии наихуд
шей шумовой помехи и одном и том же отношении сигнал-
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помеха. При к = I , М -  2 выигрыш в эффективности наихудших 
многотональных помех по сравнению с наихудшими шумовыми 
помехами значительно уменьшается.

Техническая реализация и эффективность наихудших много
тональных помех зависит от априорной информации о характе
ристиках сигналов СРС у постановщика помех. В реальных усло
виях организации РЭП постановщик помех не обладает необхо
димой информацией о сигналах подавляемой СРС, поэтому при
веденные РХ наихудших миоготональных помех являются пре
дельно возможными. В то же время создание наихудших шумо
вых помех в части полосы более реалистично с точки зрения 
практики.

2.3. Оценка воздействия шумовой помехи 
в части полосы на системы радиосвязи 

с ППРЧ и случайной двоичной ЧМ

В этом случае вероятностную ситуацию необходимо рассмат
ривать с учетом того, что помеха может воздействовать либо на 
оба канала, либо на один канал, либо не воздействовать ни на 
один из каналов демодулятора (см. рис.1.11). При таком условии 
СВО на бит РЕ в общем виде может быть представлена выраже
нием [31,36]

где РЕ (у,2), Pg (Es f  G$) - те же обозначения, что и в (2.36); 
Ре (у,1) - УВО на бит для случая, когда в одном из каналов де
модулятора имеются сигнал, помеха и собственные шумы при
емника, а в другом канале - только собственные шумы. Для ана
лизируемого случая УВО

Используя (2.37) и (2.43), СВО на бит (2.42) может быть запи
сана в виде:

(2.43)



На приведенном выше рнс.2.2 штриховыми линиями изобра
жены графики зависимости СВО на бит P g  (2.44) как функции
от у при Hs /<7() = 13,35д Б , отношение сигнал-помеха ^ |кв яв
ляется параметром- Изображенные на рис.2.2 графики зависимо
сти Pg  показывают, что для СРС с ППРЧ и случайной двоич
ной ЧМ (как и для неслучайной ЧМ) имеют место оптимальные 
значения у = yopt для каждою отношения Ps /  P j , при котором
СВО на бит Рр имеет максимальное значение. При этом Рр*• 4 *-пт
имеет одно и то же значение для СРС с неслучайной и случай
ной ЧМ, но при различных значениях уоре. Из сравнения гра
фиков СВО на бн1 Pg на рис.2.2 видно, что при одних и тех же 
исходных данных Es /  Gq , K s , Ps /  Pj CPC с ППРЧ и случай
ной двоичной ЧМ более помехоустойчива к  шумовой помехе в 
части полосы, чем аналогичная СРС с неслучайной двоичной 
ЧМ.

Преимущество СРС со случайной двоичной ЧМ наглядно де
монстрирует рис.2.6, где приведены графики yopt как функции

<7экв ПРИ заданном отношении £ 5/<70=13,35дБ.
У opt

Р и с . 2.6.

На рис.2.6 видно, что при одном и том же эквивалентном от
ношении сигнал-помеха </эКВ оптимальная полоса помех для по
давления СРС со случайной двоичной ЧМ (штриховая линия) 
примерно на 3 дБ меньше, чем для подавления СРС с неслучай
ной двоичной ЧМ (сплошная линия) 131]. Кроме того, как было 
отмечено выше, применение случайной двоичной ЧМ в СРС с 
ППРЧ не шпиоляет станции РТР вскрывать частоты дополни
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тельных каналов СРС, тем самым исключается возможность их 
подавления ответной помехой.

Следует заметить, что при у = 1, когда шумовая помеха в час
ти полосы трансформируется в Ш Ш П (заградительную помеху), 
СРС с неслучайной и случайной двоичной ЧМ имеют одну и ту 
же помехоустойчивость. В этом случае в соответствии с (2.37) и
(2,44) СВО на бит может быть определена из выражения

На рис.2.7,а,б представлены графики зависимости СВО на бит 
Pg соответственно для СРС с неслучайной двоичной ЧМ 
(рис^Л .а) и СРС со случайной двоичной ЧМ (рис.2.7,6) как 
функции части подавляемой помехой полосы частот у при

2 [ e , K sPs)
Л

Es / G о = 13,35 д Б , K s =512 и Ks = 1024, Ps /  Pj = 0;5;10дБ. 
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Из графиков на рис.2.7 четко видна зависимость уменьшения 
СВО на бит РЕ о т  увеличения коэффициента расширения спек
тра сигнала.

В ряде работ, например |4,8], рассматривается несколько 
иная, отличная от приведенной выше, модель воздействия шу
мовой помехи в части полосы. Предполагается, что станция по
мех (СП) распределяет всю мощность передатчика помех по У 
интервалам, где каждый интервал представляет собой область 
частот, занимаемую сигналом с ППРЧ. При данной стратегии 
возможны следующие ситуации: 1) У = 1, помеха может воздей
ствовать только на основной или только на дополнительный ка
нал, или не воздействовать ни на основной, ни на дополнитель
ный канал; 2) 1 < У < М  f  , в этом случае помеха може'г воздейст
вовать на основной и дополнительный канал, или воздействовать 
только на основной, или только на дополнительный канал, или 
не воздействовать ни на основной, ни на дополнительный канал; 
3) J = М/-,  помеха всегда будет воздействовать на основной и 
дополнительный каналы.

Принимая в расчет каждую из перечисленных ситуаций и по
лагая, что отношение сигнал-помеха одинаково во всех У по
давляемых частотных интервалах, которые случайным образом 
распределены среди M f  каналов СРС, СВО на бит при воздей
ствии шумовой помехи в части полосы на СРС с ППРЧ и дво
ичной ЧМ можно представить выражением [8]

где У0 = шах(0,У -  M f + 2); j\  = ш т (2 ,У ) ; РЕ - УВО на бит,
если задано, что j  каналов, связанных с символом, содержат 
помехи.

В (2.45) УВО на бит РЕ при у = 0,1,2 определяются форму-

(2.45)

лами:

(2.46а)

П
(2.466)
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или в о бщ ем  виде:

РЕ. =\ехр  - ( - ^ ' 7 0 )  , J  = 0,1,2. (2.47)
2Gn J P j Y 1

Формулы (2.466) и (2.4бв) получены из входящих в выражение
(2.44) УВО на бит путем подстановки J f  M f  и Ws fFh вместо у 
и К &; здесь Pj - мощность передатчика помех; если мощность 
помехи распределена равномерна и каналы разнесены, то Pj /  J
представляет собой среднюю мощность помехи в каждом подав
ленном канале.

Перепишем выражение (2.45) следующим образом:

где системные коэффициенты перед УВО на бит Р£  , j  = 0,1,2,
представляют, соответственно:.!) вероятность невоздействия по
мехи ни на основной, ни на дополнительный канал; 2) вероят
ность воздействия помехи только на основной или только на до
полнительный канал; 3) вероятность воздействия помехи на ос
новной и дополнительный каналы.

При условии, что J  < М f ь M f  »  1 и полагая y * J / M f ,  из
(2.48) получим выражение для СВО на бит:

Ре = ( l - r ) 2/ ^ 0 4 2у(1-у )РЕ[ + у 2/>£з , (2.49)

где Ph: , р£ , Ре  описываются соответственно зависимостями 
(2.46а), (2.466), (2.46в).

Таким образом, из соотношений (2.44) и (2.48) следует, что 
для С РС с ППРЧ и случайной двоичной ЧМ обе модели воздей-

Рн =
1 M f  M f

(2.48)



ствия шумовой помехи в части полосы практически равноправ
ны. Вместе с тем, приведенные модели подавления СРС с ППРЧ 
и случайной двоичной ЧМ (2.44) и (2.48) позволяют оценивать 
воздействие шумовой помехи в части полосы с использованием 
различных исходных системных параметров СРС и СП.

В соответствии с (2.48) на рис.2.8 изображены графики зави
симости СВО на бит Pg при воздействии на СРС с ППРЧ и 
случайной двоичной ЧМ , имеющей M f = 1000 каналов, шумо
вой помехи в части полосы от отношения сигнал-шум Es /  G$ и 
числа подавляемых каналов /  = 1;10;Ю0 при отношении сигнал- 
помеха Ps /  Pj = ОдБ (сплошная линия) и 5дБ (штриховая ли
ния).

Ри

Рис. 2.8.

На этом же рисунке изображен ф аф ик СВО на бит Pg при
отсутствии помех (штрих-пунктирная линия). Приведенные гра
фики СВО на бит Pg указывают на значительное влияние на 
помехоустойчивость СРС числа подавляемых каналов и отноше
ния сигнал-помеха. Так, увеличение отношения сигнал-помеха 
Ps /  Pj на 5 дБ приводит к значительному повышению помехо
устойчивости СРС, СВО на бит уменьшается чуть менее, чем на 
порядок.

В случае воздействия на СРС с ППРЧ и случайной двоичной 
ЧМ равномерно распределенных в части полосы гармонических 
помех СВО на бит определяется выражением, аналогичным

85



(2.48). Только при этом УВО на бит р£ и р£г находятся из
обобщенного уравнения вероятности ошибки на бит (2.31), в ко
тором необходимо положить мощность шумовой помехи равной 
нулю. Примеры определения УВО на бит Р£{ и будут при
ведены далее, при анализе воздействия на СРС с ППРЧ и ЧМ 
ответных гармонических помех.

2.4. Оценка воздействия ответных помех 
на системы радиосвязи с ППРЧ и ЧМ

2.4.1. Оценка временных возможностей 
станции ответных помех

Как указывалось выше, станция ответных помех (СОП), имея 
в своем составе аппаратуру РТР, для решения задач по подавле
нию СРС с ППРЧ должна обеспечивать: обнаружение сигналов 
СРС по всему рабочему диапазону частот за возможно короткое 
время; измерение частоты и направления прихода перехвачен
ного сигнала с заданной точностью; настройку передатчика по
мех на часто!у подавляемого сигнала и, наконец, излучение по
мехи в заданном пространственном секторе. Окончание действия 
ответной помехи совпадает с моментом прекращения излучения 
сигналов подавляемой СРС.

Время, требуемое на выполнение перечисленных функций, 
назовем временем срабатывания (реакции) СОП и обозначим 
ГСр. Это время должно быть достаточно малым, чтобы ответная
помеха успела воздействовать на приемник СРС до того момен
та, когда передатчик СРС с ППРЧ перестроится на другую час
тоту.

Результат воздействия ответных помех на приемник СРС с 
ППРЧ в общем случае может быть оценен СВО на бит РЕ , ко
торая по аналогии с (2.36) имеет вид [37]:

а 5 о >

где р - коэффициент, характеризующий часть частотного эле
мента (скачка частоты), пораженную помехой (коэффициент пе
рекрытия), 0 < р < 1, в пределе р = 1.

Если время работы СРС па одной частоте T/j меньше сум
марного времени срабатывания Тср и времени запаздывания по
мехи 7з, определяемого размещением (топологией) на местности 
передатчика и приемника СРС и СОП и конечной скоростью 
распространения радиоволн, то ответная помеха оказывается не
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эффективной. В этом случае коэффициент р = 0 , а СВО на бит 
р£  в соответствии с (2.50) определяется только собственными 
шумами приемника СРС, Pg = Peq(Es / G о)-

При создании ответных помех, кроме заданного времени сра
батывания СОП, требуется обеспечить надежный перехват и эф 
фективное подавление сигналов данной СРС. Для учета влияния 
этих требований на СВО на бит Р£  в (2.50) необходимо ввести 
вероятность того, что символ будет перехвачен и подавлен. Обо
значим эту вероятность через Гп, в результате выражение (2.50) 
примет вид:

< 2 5 | >

С целью некоторой конкретизации оценку временных воз
можностей СОП проведем применительно к работе СРС с ППРЧ 
в УКВ диапазоне. Использование новейших технических дости
жений, внедрение передовой технологии и быстродействующей 
микропроцессорной техники в аппаратуру РЭП позволяет пред
положить, что в перспективных станциях ответных помех УКВ 
диапазона минимальное время срабатывания 7^pmjn может со
ставлять 100 мкс и менее [38]. В этих условиях важным парамет
ром СРС с ППРЧ (с точки зрения помехоустойчивости) является 
фактическое время работы на одном скачке частоты 7^ . Этот 
параметр, определяющий скорость перестройки частоты ха
рактеризует возможность СРС с ППРЧ „уходить" от воздействия 
ответных помех. Время работы СРС на одной частоте определя
ется, в основном, шириной полосы частотного канала и конеч
ным временем переключения синтезатора частот. С учетом этих 
характеристик примем, что для СРС с быстрой ППРЧ (1000 и 
более скачков в секунду) минимальное время работы на одной 
частоте 7 /;m jn составляет 125 мкс.

Сравнение минимального времени срабатывания 7^pmjn СОП 
и минимально возможного времени работы СРС на одной часто- 
те 7 л т {п показывает, что незначительное преимущество по вре
менным возможностям имеет станция ответных помех.В этом 
случае СОП может осуществлять подавление цифровых СРС с 
ППРЧ при выполнении ряда условий: 1) станция РТР осуществ
ляет перехват сигналов данной СРС во всем частотном диапазо
не ; 2) СОП имеет достаточную мощность для подавления всех 
перехватываемых сигналов СРС ; 3) СОП обеспечивает требуе
мый коэффициент перекрытия p-ф времени работы СРС на од
ной частоте (примем, что p -ф £ 20%).

Перекрытие сигнала ответной помехой зависит не только от
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времени срабатывания СОП 7ёр , но и от взаимного расположе
ния (токологии) передатчика и приемника СРС и СОП на мест
ности, которое определяет время запаздывания помехи Г3 
(рис.2.9,а,б).

СОП(У)

а)

6)

Рис. 2.9.

Если в]>емя работы СРС с ППРЧ на одной частоте 7/, мень
ше суммарного времени срабатывания Тср СОП и времени за
паздывания помех 7з, то ответная помеха оказывается неэффек
тивной. При этом допустимое время работы Гр приемника СРС 
без воздействия на него помех

88



Гр = пш]{Ггр + Г3,Гл}; (2.52)

где 7’3 к с  (dJX +dJ2  
v р

C p - скорость распространения радиоволн.
Если принять, что передатчик и приемник СРС и СОП нахо

дятся на одной прямой линии, то допустимое время работы без 
помех

Выражение (2.53) для 7'р справедливо и для случая, когда
приемник СРС размещается не на прямой линии „передатчик 
СРС-СО П “, а на ветви соответствующей гиперболы с парамет
рами d j i - d X2 = 2a  (для левой ветви) и d ^ - d j i - l a  (для пра
вой ветви), где 2а - постоянная величина, равная расстоянию 
между вершинами левой и правой ветвей гиперболы.

На рис.2.10 приведены значения допустимого времени работы 
Гр приемника СРС без воздействия помех, находящегося на од
ной из ветвей гиперболы, при расстоянии между передатчиком 
СРС и СОП, равным 12 км, и r cpmill =100 м кс.

Как следует т  рис.2.10, чем ближе приемник СРС находится 
к  СОП\ тем меньше допустимое время его работы Гр без воздей
ствия помех.

Эффективное воздействие ответной помехи при ее достаточ- 
-ной мощности Pj на приемник СРС с ППРЧ достигается при

(2.53)

ПРМ(2)

ШУЮ) 2 4 6 8 К 10 12кмL-'
Гер mil*- - 100 МКС

СОП(У)

7р=1ббмкс 153 мкс 140мкс 127мкс

Рис. 2.10.
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выполнении соотношения

dj \ + d j2 ; : ^ 12+ Г с р < (1 _ р)Г/1 (2.54) 
«-Р

Последнее уравнение позволяет определить область размеще
ния СОП, в которой с заданным коэффициентом р может по
давляться приемник СРС. Если принять, что [ (1 -р )7 л -7 ^ р]Ср + 
+</j2 = const, то можно записать равенство

< / 1 + < / 2 = Ю  Р)7'л - 7 ' сР ] С р + ^ 2,  0 * р < 1 ;  Гс р ^ Г А, (2.55)

представляющее собой уравнение эллипса, в фокусах которого 
размещаются передатчик и приемник СРС. В случае, если СОП 
находится за пределами эллипса, то воздействие помехи на при
емник данной СРС будет отсутствовать из-за запаздывания по 
отношению к скачкам частоты. При условии размещения СОП 
внутри эллипса помеха будет воздействовать на приемник СРС с 
некоторым коэффициентом перекрытия р .

Используя (2.55), можно оценить временные возможности 
СОП при подавлении С РС с различной длительностью работы 
на одной частоте 7д . Рассмотрим топологию гипотетической 
сети связи, состоящей из 10 линий радиосвязи, и одной СОП 
(рис.2.11).

Эллипс подавления

Рис. 2.11.

Для проведения расчетов но временным возможностям СОП в 
дуэльной ситуации (СОП против каждой линии радиосвязи) 
примем следующие исходные данные: дальность линий радио
связи в сети с/(2 - 5 к м ,  c f o - S K M ,  </(4 = 4к м ,  </15 = 4 к м ,
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d2$ = 5 км , d24 = 6 км > d2$ -  8,5 к м , d34 = 6 к м , </35 = 9,9 к м , 
£/45 = 4 км ; расстояние между СОП и приемниками СРС в сети 
c // i= 2 k m , dJ2 =4KM, d j $ -8 ,1 к м , d j 4 = 5 ,5 к м , < /уз=6 к м . 
Кроме того, полагаем: I) СОП имеет достаточную мощность для 
подавления приемников СРС; 2) коэффициент перекрытия по
мехой скачка частоты должен быть не менее 20% (р т р > 0,2 );
3) время срабатывания СОП Гер min = 100 м кс; 4) время работы 
СРС на одной частоте для одного случая (быстрая ППРЧ) 
Та min= 125 м к с , для другого - (медленная ППРЧ)
^ Л гл а х  =  Ю 0 0  МКС .

Составив по аналогии с (2.55) уравнение эллипса для каждой 
линии радиосвязи (1 -2 ,1  -3,-**,4-5) и использовав приведенные 
выше исходные данные, на рис.2.11 для случая 7/,mjn = 125мкс 
приведены эллипсы, образованные линиями радиосвязи. На ос
нове рис.2.11 можно сделать следующие выводы: I) для линий 
радиосвязи 3-4 и 4-5 СОП находится вне эллипса (штриховые 
линии) и поэтому не создает помех приемникам СРС, находя
щимся в точках 3,4,5; 2) СОП расположена внутри эллипсов, об
разованных остальными линиями радиосвязи, однако при этом 
коэффициент перекрытия р< 20% . Так, для линий радиосвязи I- 
3, 1-4, 1-5, 2-3, 2-4, 2-5, 3-5 коэффициент перекрытия 
р = 14%, 11%, 9%, 1%, 11%, 16%, 8%, соответственно; ^ н а и б о 
лее сильно подвержена воздействию СОП линия радиосвязи 1-2 
с коэффициентом р = 17% (сплошная линия).

Таким образом, при данной топологии сети радиосвязи и 
СОП, = 125 мкс и П1,п = 100 мкс ни одна линия радио
связи эффективно не подавляется.

Для рассматриваемой топологии сети радиосвязи и СОП (но с 
временем работы СРС на одной частоте 7^nwx =1000 м к с ) 
станция ответных помех с временем срабатывания 
Гер min = ЮО мкс в состоянии подавить все линии радиосвязи с

коэффициентом перекрытия р = 87---89% - Если принять, как
указывалось выше, что необходимо иметь р 7р ^20% , то СОП
может располагаться на достаточном удалении от сети. В данном 
случае СОП может бить расположена от сети радиосвязи на 
дальности прямой видимости, обеспечивая при этом для различ
ных линий радиосвязи коэффициент перекрытия р = 20*--24%.

Ответные помехи потенциально опасны для СРС с межеим- 
вольной (медленной) ППРЧ даже в том случае, когда постанов
щик помех из-за сравнительно большого времени срабатывания 
СОП не в состоянии обеспечить подавление того символа, кото
рый перехвачен станцией РТР. Так как при медленной ППРЧ на
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каждом скачке частоты передается п символов, то из-за запаз
дывания помехи первые т символов не подвергаются воздейст
вию, а на остальные (// • т) символов накладывается помеха. 
При этом помеха может воздействовать как на основной, так и 
на дополнительный канал СРС.

Для этого случая, когда на один скачок частоты 7/, приходит
ся несколько символов, относительная пораженная и непора
женная часть символов (с точки зрения топологии СРС и СОП и 
времени срабатывания СОП) определяется из выражений

. /1 \ 1 “ 7р с л̂Р = —г ~ ~ ; 0  • Р) = 1----- 'г ♦ (2.56)Th *h

Используя (2.56), СВО на бит Рр (2.51) можно записать в ви
де:

П - Г р „ п  (  E s ^
рв -

Из уравнения (2.57) следует, что СВО на бит Pg в СРС с 
ППРЧ при воздействии ответной помехи зависит как от времен
ных, так и энергетических хараюеристик СРС и СОП. В связи с 
этим заметим, что приведенное выражение (2.57) представляет 
собой упрощенный вид более общей зависимости для СВО на 
символ, полученной В.И. Борисовым и В.М. Зинчуком [30J на 
основе использования вероятностно-временной модели функ
ционирования СРС в условиях РЭП и приведенной в первой 
главе (см. (1.45)). Ниже оценка возможностей СОП проводится 
на основе выражения (2.57). Кроме того, принято, что полосы 
пропускания каналов измерения в станции РТР согласованы с 
полосой пропускания частотных каналов СРС

Предположим, что для подавления СРС требуется, чтобы 
СВО на бит Pg была больше, или, в крайнем случае, равнялась 
P f , P f > P f  > где Рр - допустимая СВО. Но так какг'Доп 1' ‘■'доп ^аол

Рр > Релоп £ Ре0 1 то выполнение условия Ре^Резоп требует, 
чтобы время работы приемника СРС без помех 7], было меньше 
длительности скачка частоты 7),, Тр<Т/,. Учитывая изложенное
и уравнения (2.52) и (2.57), можно показать, что время срабаты
вания СОП должно удовлетворять неравенству [19]

л  . тг тг тг Р ^лип Ъ о  d j \  + c f j i  — cf\2 /Л Со \

о <T‘’ ‘T,~n P„{rEl-pe,) cf - <2 58>
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Неравенство (2.58) определяет собой верхний предел времени 
срабатывания Тср СОП, который зависит не только от длитель
ности скачка частоты 7д и времени запаздывания помехи 
(dJX d j 2 ~dl2 ) / C p , но и от мощности передатчика СОП. Так, 
при увеличении мощности передатчика СОП растет и УВО на 
символ ?£х при Релоп = c o n s t, Pn = const, Peq = const, что в

свою очередь, приводит к повышению верхнего предела Тср. И, 
наоборот, при снижении мощности передатчика СОП верхний 
предел Тср уменьшается. Используя (2.58), приведем пример.

Положим, что Tjf = 2 м с ; ^£Д0П = Ю~3 ; ^£0 = Ю '5 ;

Ре — IО"2 ; d j\ + d j2 - d X2= 15км . В этом случае верхний предел 
времени срабатывания 7^р< 1 ,75м с. Увеличим мощность пере

датчика СОП настолько, что Рех = 3-10~2 . Оставляя остальные
параметры (2.58) теми же самыми, получим, что верхний предел 
Тср для СОП повысился до Тср < 1,89 мс .

Для создания эффективных ответных помех станция РТР 
должна обеспечивать измерение несущей частоты подавляемого 
частотного элемента сигнала с ППРЧ с высокой точностью и 
большой степенью вероятности за малое время. Если принять, 
что а/- - среднее квадратическое отклонение (СКО) оценки не
сущей частоты перехваченного частотного элемента сигнала, то 
на основе неравенства Чебышева вероятность того, что измерен
ная частота будет находиться в пределах 3a f

о 2,Р{\Г-М\П\<2аг)=\ --Аг~0Э.
9° f

Таким образом, если оценка частоты является несмещенной, а 
требуемая точность ее измерения За/- < Fj} /  2 , то вероятность 
того, что несущая частота ответной помехи, соответствующая 
оценке несущей частоты перехваченного сигнала, будет находит
ся в пределах частотного канала F/j демодулятора подавляемой 
СРС, примерно равна 0,9.

Так как конкретное устройство измерения частоты в станции 
РТР неизвестно, то для оценки точности ее измерения целесооб
разно воспользоваться 1раницей Крамера-Рао

1<j0 > _ _ .Н$,плН
<)3



Здесь М{х) - операция усреднения; Л (у|0) - отношение 
правдоподобия; у  - наблюдаемый случайный процесс; 0 - не
случайный параметр, подлежащий оценке.

Используя неравенство Крамера-Рао, несмещенная оценка 
сгf  для частотного элемента сигнала в виде отрезка гармониче
ского колебания с неизвестной начальной фазой в присутствии 
БГШ может быть представлена в виде [19]:

где Т - длительность интервала наблюдения; Е  - энергия пере
хваченного частотного элемента сигнала на интервале наблюде
ния Т ; Gq/ 2  - двусторонняя спектральная плотность мощности 
собственных шумов измерителя частоты.

С учетом изложенного нижний предел времени наблюдения 
Т , при котором обеспечивайся получение требуемой оценки 
несущей частоты с высокой вероятностью, определяется из вы
ражения [19]

где Ffj - полоса пропускания измерителя частоты станции РТР;

q j -  отношение сигнал-шум па выходе /-го  измерителя частоты.
Рассмотрим пример для УКВ диапазона, в котором полоса 

пропускания измерителя частоты станции РТР = 2 5 1 0 3Г ц , а

отношение сигнал-шум на входе измерителя частоты q j =10 дБ . 
В этом случае из последнего неравенства имеем, что для получе
ния оценки несущей частоты СРС с требуемой точностью время 
наблюдения Т £33 м кс . Заметим, что время наблюдения Т 
должно быть меньше длительности скачка частоты СРС T^Tfy и 
меньше времени срабатывания СОП Т <Тср. Для приведенного 
выше примера, когда ГЛ = 2 м с , Гср з£ 1,75—1,89 м с , указанные 
неравенства Т <T/j и 7’ < 7^р выполняются с большим запасом.

В 119] приводятся и другие о!раничения на РХ станции РТР и 
СОП при организации ответных помех. Так, передатчик СОП 
при ограниченной мощности в состоянии подавлять только оп
ределенную долю частотных элементов сигналов СРС с ППРЧ, 
перехваченных станцией РТР. Предположим, что N  однотип
ных СРС с ППРЧ одновременно передают частотные элементы в 
пределах одной и тх>й же полосы Ws . Если передатчики этих 
СРС генерируют достаточную для перехвата станцией РТР мощ
ность, а приемные устройства систем радиосвязи равномерно
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распределены по сектору, равному О радиан, то для подавления 
сигналов в секторе 2е радиан передатчик СОП должен излучать 
У ответных помех

. f(2e-i 6стф)7У кг\
(2.59)

где стф - среднее квадратическое отклонение оценки пеленга 
подавляемой СРС с ППРЧ. На основе неравенства Крамера-Рао, 
в [19] показано, что для широко распространенного в станциях 
РТР измерителя пеленга - фазового пеленгатора СКО в присут
ствии БГШ

2 — \-1/2
Тн-Т„ РЕт

Ч Ъ ' Ъ , )

1 /2

, (2.60)

где /!mui - наименьшая частота в ЧВМ сигнала с ППРЧ;

расстояние между разнесенными антеннами; qj - отношение 
сигнал-шум в одном частотном канале измерителя пеленга.

Если требуется удовлетворить неравенство (2.59) и обеспечить 
(2еч 6аф) < 0 ,  то из (2.59) и (2.60) имеем

У>
2£уу ( ЗУУС, 

О {Qnfmind,
1/2 п -п РЕ,оп~Р£о

Ч РЕ Г РЕ,)

- 1 /2

(2.61)

В случае, если выполняется условие J >2zN /Q .y то путем 

инвертирования в (2.61) отношения сигнал-шум qj  на отноше

ние помеха-сигнал qj  можно определить минимальное отноше
ние помеха-сигнал, необходимое для подавления сигналов с 
ППРЧ в заданном секторе 2еД2,

I

JJ - { n  q )
-2 3 С

Ть-П
^£лоп

^ { РЕГ % )
-Г , .(2.62)

Из (2.62) следует важный вывод о том, что чем больше рабо
тающих однотипных СРС с ППРЧ в данном секторе подавления, 
тем ниже эффективность воздействия на них СОП.

Кроме того, неравенство (2.62) в явном виде показывает важ
ность выбора нормированного сектора подавления 2 е / 0 ,  кото
рый может быть определен в зависимости оттого, насколько
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точно известны пеленги передатчиков СРС, функционально свя
занных с подавляемыми приемниками СРС.

2.4.2. Оценка воздействия ответных шумовых помех

Перейдем к оценке воздействия ответных помех на СРС с 
ППРЧ в наихудших для системы радиосвязи условиях, при кото
рых помеха попадает в соответствующий канал приемника до 
того, как произойдет перескок рабочей частоты. Такая ситуация 
характеризует потенциальные возможности СОП по времени 
воздействия на СРС. В этом предельном случае р=1 и в  соот
ветствии с (2.50) СВО на бит

Для случая, когда р = 1, постановщик помех имеет принципи
альную возможность воздействовать на основной канал, допол
нительный канал и одновременно на оба канала демодулятора 
СРС с ППРЧ и неслучайной ЧМ. Если принять, что ответная 
шумовая помеха представляет сосредоточенный по полосе БГШ, 
то, используя (2.31), СВО на бит Pg для СРС с ППРЧ и двоич
ной ЧМ можно записать в виде |8 ,17,31]:

при воздействии шумовой помехи на основной канал

при воздействии шумовой помехи на дополнительный канал

при воздействии шумовой помехи равной мощности на ос
новной и дополнительный каналы

Средняя вероятность ошибки в приеме бита информации при

на системы радиосвязи с ППРЧ и ЧМ

Р£ (осн.) = ^ ~ ^ ех р

п , ч 1 + 1*/^ (д о п .)  = 2 ф р ехР

(2.65)

где р = EsPj / (G ()PS).
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воздействии шумовой помехи на один из каналов демодулятора 
определяется из выражений (2.63) и (2.64)

На рис.2.12,а-в приведены графики зависимости СВО на бит 
Ре (2.63), (2.64) и (2.65) от отношения сигнал-помеха Ps / P j  
при различных значениях сигнал-шум Es / G q .

Максимальное значение СВО на бит Ре  при воздействии от
ветной шумовой помехи на основной канал определяется путем 
решения уравнения dPg f  d(Ps f  Pj) = 0 применительно к выра
жению (2.63). В результате имеем

На основе (2.66а,б) можно сделать заключение о том, что в 
случае наихудших ответных помех собственные шумы приемника 
СРС определяют СВО на бит и ими нельзя пренебрегать, даже 
если мощность помехи больше мощности собственных шумов 
приемника.

На рис.2.12,а видно, что при заданных отношениях Es/G§ 
помеха наиболее эффективна в небольшой области (около 
10 — 12 д Б ) отклонения отношения Ps / P j  от (1 + 2<Jq / P j )  * За 
пределами этой области эффективность помехи уменьшается. 
Выполнение равенства Pj  » Ps приводит к тому, что наихудшая 
шумовая помеха заменяет экспоненциальную зависимость 
Ре (осп.) на линейную и больше не влияет на вероятность 
ошибки. Станция ответных помех исчерпала все свои возможно
сти, чтобы добиться максимальной СВО на бит. Теперь в со
ответствии с (2.66а) СВО на бит, например, при Es /Gq =
= 13,35дБ равна 1,6 10“2 ; в то же время в бесконфликтной си

туации Ре -  К) 5 (2.35). Однако заметим, что обеспечение ра
венства Pj a ps н реальных условиях организации помех являет
ся достаточно сложной технической задачей.

Сравнение приведенных на рис.2.12,а и рис.2.12,б графиков 
СВО на бит Р/.Чосн.) и /^ (д о п .)  показывает, что воздействие 
помех на дополнительный канал более эффективно, чем на ос-

/>у = Л - 2 а 2 > 0 ;  . (2.66а)
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Р£ (доп.)

б)

Ре ( 2)
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новной канал. В соответствии с (2.63) и (2.64) РЕ(лоп.)/РЕ(осн)= 
= (1 + р) > I ; это свидетельствует о том, что шумовая помеха в 
дополнительном канале в вероятностном смысле выступает в ро
ли полезного сигнала. Как следует из (2.59) и рис.2.12,6, при 
воздействии шумовой помехи на дополнительный канал макси
мальное значение СВО на бит / ^ ^ ( д о п . )  стремится к 1 при
Ps /  Pj 0 . Таким образом, с точки зрения помехоустойчивости
СРС целесообразно, чтобы частотный разнос между информаци
онными каналами не был постоянным, что не позволяет поста
новщику помех вскрывать частоту дополнительного канала.

Воздействие ответных шумовых помех на оба канала СРС с 
ППРЧ более эффективно, чем на основной канал. Из (2.63) и
(2.65) следует, что / >£ ( 2 ) / / >£(осн .) =(1+ р /2 )>  I . При этом мак
симальное значение СВО на бит P f  (2 ), как и следовало оживши ' '
дать, стремится к 1/2 при Ps /  Pj -> 0 .

Эффективность воздействия шумовых помех на дополнитель
ный канал и одновременно па оба канала СРС, как видно из 
графиков СВО на бит /^ (д о н .)»  Pg(2) (рис.2.12,б,в), практиче
ски одна и та же при отношении сигнал-помеха Ps / P j  >1*

В случае, если передача данных осуществляется с использова
нием М-ичной ЧМ (см. рис. 1.13), СВО на бит определяется за
висимостью [39]

где Рс - условная вероятность того, что напряжение на выходе 
канала, в котором присутствует сигнал, превышает выходные 
напряжения остальных (М-1) каналов демодулятора.

Известно, что в общем случае УВО

где fs(zs ) , f§(zn) - функции плотности вероятности статистики 
z s на выходе канала с сигналом и статистики г п на выходе ос
тальных (Л/-1) каналов, содержащих только собственные шумы 
приемника.

При воздействии шумовой помехи функция fs(zs ) определя
ется из выражения (2.15) при Aj\ =0

(2.67а)

Л/-1

о о
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0 / + 0  О
ехр A + Ps /о 2 2 s 

у О ,+ а 0 >2(<т*+<ф

В каналах, содержащих только собственные шумы, функция

2стО )
Выполнив соответствующие преобразования, получим выра

жение для СВО на бит Pg при воздействии ответной шумовой 
помехи на основной канал Л/-ичной СРС с ППРЧ [17,31]

М  Л ^ 1 ( _ п т + 1 а / - Г |
2 ( M - \ ) tJ%{ от +

1 171 к 
"* /77 +  1

ехр - к
Pj iti+ \G q 
Ps in £ sj (2.676)

где M  - размер алфавита сигнала, М  = 2 * , £  = 1,2,3,..., 
к  = Iogj М .

На рис.2.13 приведены графики зависимости СВО на бит 
/^ (о с н .)  в соответствии с выражением (2.676) как функции от
ношения сигнал-помеха Ps / P j  при М -  2;4;8 и Es/G q = 
= 13,35д Б ; 10,6д Б ; 9,1 д Б ; при указанных значениях М и  ES/G Q 
СВО на бит PgQ =10"5 в случае отсутствия помех.

Рь { осн.)

Рис. 2.13. 
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Максимальное значение СВО на бит (осн.) определяет
ся решением уравнения dPE{ocu.)/d(Ps/ Pj) = 0 применительно 
к (2.67). В результате получим, что Pg (осн.) достигается при 
отношении сигнал-помеха

Так как mEsk/(m + \)GQ » 1 , то можно принять, что 
Л / Pj *1 / к • Подставляя полученное отношение Ps / P j = \ / k  в 
(2.676), имеем

Графики зависимости /fc (осн.) как функции отношения 
сигнал-шум для М  - 2 ;4  и 8 (соответственно Лг = 1;2;3) приведе
ны на рис.2.14.

Как и следовало ожидать, наихудшая ответная шумовая поме
ха приводит к замене экспоненциальной зависимости /^-(осн.) 
на линейную, как и в случае с двоичной ЧМ,- и больше не ока
зывает влияния на снижение помехоустойчивости СРС. Следова
тельно, разрабатывая СРС с большим отношением Es/G q, мож
но значительно снизить эффективность наихудших ответных 
шумовых помех.

Из графиков (рис.2.14) видно, что увеличеиие размера алфа-

10°

10'4

0
■ *______ I______ I______ I Es /  Gq , дБ

5 10 15 20 25 

Рис. 2.14.
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вита сигнала М  при постоянной скорости передачи и энергии 
сигнала па бит приводит к снижению эффективности ответных 
помех. При этом из сопоставления (2.66а) и (2.68) следует, что 
эффективность помех уменьшается примерно на 2 дБ при М -  4 
и на ЗдБ  при Л / = 8 по сравнению с двоичной ЧМ. Однако М- 
ичная СРС с ППРЧ достаточно чувствительна к помехам, воз
действующим на каналы, по которым передача не ведется. Так 
как при Л/-ИЧНОЙ ЧМ на одной несущей частоте (с помощью 
одного частотного элемента) одновременно передается log2 М  
бит, то при воздействии помехи на любой дополнительный ка
нал СРС может возникать ошибка сразу в Iog2 М  битах [16]. 
Так, например, если в приемнике 8-ичной СРС помехой пора
жается один из семи неиспользуемых для передачи каналов, то 
эта помеха может вызвать ошибку одновременно в трех двоич
ных символах. С целью устранения такого недостатка в Л/-ичной 
СРС могут быть использованы различные способы повышения 
помехоустойчи вости.

И з анализа выражений (2.63), (2.64), (2.65) и (2.676) видно, 
что в условиях ответных шумовых помех СВО на бит СРС с 
ППРЧ не зависит от коэффициента расширения спектра сигна
ла, Это объясняется спецификой создания ответных помех, воз
действующих на конкретно выбранный частотный канал с веро
ятностью, близкой к единице.

2.4.3. Оценка воздействия ответных гармонических 
помех на системы радиосвязи с ППРЧ и ЧМ

При воздействии гармонической помехи с частотой соу, рав
ной частоте сигнала со о * и равномерно распределенной фазой на 
основной канал демодулятора СВО на бит /^ (о с н .)  для случая, 
когда р - -1 , определяется из выражения (2.31)

РЕ(осн.) = 4̂  je x p Е* '1 +2 С,
Р ’ [р ~̂ V

T^+2M COS0J

где 0 - разнос1ъ фаз между помехой и сигналом, 0 е[-л;тг].
Применяя к последнему выражению интегральное представ

ление модифицированной функции Бесселя первого рода нуле
вого порядка (2.I7), СВО на бит /^ (о с н .)  после усреднения по 
фазе можно записать в виде:

(оси.) = 2 ехР - A . f i Л ]2 Ga V P J
\ й

\ g A ps
(2.69)

Графики зависимости СВО на бит /^ (о с н .)  (сплошные ли-
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пии) как функции отношения сигнал-помеха Ps /Pj  при 
Es /G$  = 13,35 дБ приведены на рис.2.15.

РЕ(осн.), РЕъ (оси.)
10° г

Анализ графиков ^ ( о с н . )  (рис.2.15) показывает, что зависи
мость СВО на бит /^ (о с н .)  (как и в случае воздействия шумо
вой помехи) имеет экстремальный характер, т.е. при определен
ном отношении сигнал-помеха (Ps <Pj)  СВО на бит уменьшает
ся.

Используя асимптотическое приближение функции Бесселя

/о (^ )  = -7= = e x p ( jr ) , А-» I , (2.70)
* 2 пх

выражение (2.69) для СВО на бит /^ (о с н .)  можно записать в 
виде:

Решая уравнение d РЕ {осн.) /  d(Psf  Pj) = 0, из (2.71) следует, 
что наихудшая гармоническая помеха имеет место при Pj=Ps . 
При этом максимальная СВО па бит определяется из выражения

При таких условиях станция ответных гармонических помех 
полностью исчерпала свои возможности по подавлению СРС.

ЮЗ

10 '[  /  \  Bs/G0-13,35 дБ

ю-2

10 3

1<И

10*5 /  
/

-5 О
. X . -iS  &

5 10 15 20 25
Ps/Pj, ДБ

Рис. 2.15.
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Дальнейшее увеличение мощности помехи в основном канале 
демодулятора (2.69) приводит к снижению ее эффективности 
(см. рис.2.15), так как помеха в этом случае начинает выступать в 
качестве полезного сигнала.

Сравнение зависимостей СВО на бит /^ (о с н .)»  приведенных 
на рис.2.12,а и рис.2.15, показывает, что гармоническая помеха в 
основном канале демодулятора при шу=шо несколько эффек
тивнее, чем шумовая помеха в этом же канале, для небольшой 
области отклонения отношения сигнал-помеха Ps / P j  от I. За
пределами этой области эффективность гармонической помехи 
падает и становится меньше эффективности шумовой помехи.

При воздействии гармонических помех равной мощности од
новременно на оба канала демодулятора СВО на бит РвО) в 
соответствии с (2.32) может быть представлена зависимостью ви-

График зависимости СВО на бит РЕ(2) (сплошная ли
ния) как функция отношения сигнал-помеха Ps / P j  при 
Es /G$  = 13,35 дБ изображен на рис.2.16.

Ре(2), Рре (2)

да:

- я

(2.73)



Из сравнения графиков /^ (о с н .)  и РЕ(2), представленных 
на рис.2.15 и рис.2.16, видно, что воздействие гармонической 
помехи на оба канала демодулятора более эффективно, чем воз
действие помехи на основной канал. Как следует из (2.73) мак
симальное значение СВО на бит при воздействии помехи на оба 
канала /*£ (2) стремится к 1/2  при Ps l  Pj -> 0 .

При оценке воздействия гармонических помех, имитирующих 
сигнал, на СРС с ППРЧ необходимо учитывать влияние разно
сти фаз (так называемое „фазовое подавление" [16]) между поме
хой и сигналом, значение которой изменяется от - я  до п . Если 
фазовый сдвиг между сигналом и гармонической помехой равен 
0 , то мощность результирующего сигнала Ръ на входе демоду
лятора может быть представлена в виде:

= ^ ( l + ; j = c o s0 + isr)’ a = ps / pj -

Так как эффективным видом воздействия на двоичную СРС с 
ППРЧ является передача помехи мощностью Pj~Ps , то при
совпадении частот сигнала шр и помехи шу мощность суммар
ного сигнала изменяется в пределах ^ 4  в зависимости от 
разности фаз 0 . Для оценки влияния „фазового подавления" на 
рис.2.15 и рис.2.16 штриховыми линиями нанесены зависимости 
иодынтефальных выражений / ^ ( о с н . )  и PEQ(2) для различных
значений разности фаз 0 . Как и следовало ожидать, наибольшая 
эффективность гармонической помехи, при которой СВО на бит 
имеет максимальное значение РЕ$ (осн.) и РЕ$ (2) ,  дости
гается при условии, когда помеха и сигнал находятся в противо- 
фазе (0 - + 7г); минимальные значения СВО на бит ^ 0niin(осн.)
и Р£ 01Ып(2) имеют место в случае, если помеха и сигнал склады
ваются в фазе (0 = 0). По мере уменьшения отношения Ps / P j  
влияние „фазового подавления" на разброс между /fce и 
Pf:B,ailt значительно увеличивается. Так из графика РЕ$(2) (см. 
рис.2.16) видно, что при Ps J P j - 1 разброс между ^ е П1ЗД(2) и 
/fce ri (2) составляет чуть менее шести порядков. При значи

тельном увеличении отношения Ps /P j  разброс между РЕв11т1 И 
РЕЛ . стремится к 0, а СВО на бит описывается выражением
(2.35а) или (2.356).

Однако использование эффекта „фазового подавления“ для 
увеличения СВО на бит со сто/юны постановщика помех пред
ставляется практически неразрешимой задачей;
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В случае, если воздействию ормонической помехи подверга
ется только дополнительный канал демодулятора, то СВО на бит 
определяется из выражения |34]

PpM on^Q
/

В соответствии с (2.74) на рис.2.17 приведены графики зави
симости СВО на бит /^-(дои.) как функции отношения Ps /P j  
для различных значений Es / G q.

/>я (доп.)

Из анализа графиков /^ (д о п .)  следует, что воздействие гар
монической помехи на дополнительный канал при 
Ps/P j  <15дБ эффективнее воздействия этой же помехи на ос
новной канал (см. рис.2.15). Максимальное значение СВО на бит 
Ре ( д о п . )  стремится к 1 при Ps f P j - ±  0 .

Используя (2.69) и (2.74), СВО на бит РЕ при условии попа
дания гармонической помехи в один из каналов демодулятора 
определяется выражением

Если в СРС с ППРЧ для передачи сообщения используется 
М~ичная ЧМ, то эффект воздействия гармонической помехи на 
основной канал может быть найден из выражения (2.67а). При 
этом функция плотности вероятности статистики z s на выходе 
основного канала описывается уравнением (2.15), в котором не
обходимо положить ау = 0 . В результате имеем

.V
-5 0 5 10 15 20 25

Рис. 2.17.

pF.t\) = %[Ре (° сн. ) +  /Ъ(Дои.)] = ^Q
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Л'(*4- ) = Ц  еХР -  т Ц  [ZS + ^  + Pj  + 2 'JPSPJ COS0) *
а 0 L 2о0

х / 0 -L (/>  4 Pj +. ^PsPj cosejz'j . (2.75)

В остальных (Л/-1) каналах имеются только собственные шу
мы, распределение статистики z n на выходе этих каналов опи

сывается функцией /о(2*/;) = г /;/а д е х р ( - 2*л/2ао ).
Используя результаты |31], получим, что воздействие гармо

нической помехи на канал передачи приводит к СВО на бит:

На рис.2.18 изображены графики СВО на бит /^ (о с н .)  (2.76) 
как функции отношения сигнал-помеха Ps / P j '9 при этом гра
фик I соответствует Л / = 2 , Es fG$  = 13,35д Б ; график 2 - 
М=  4 , Es /Gq = 10,6д Б ; (рафик 3 - Л /=  8 , £ s /Gq=  9,1 д Б .

/^ (о с н .)  = — х * /77 + 1

(2.76)

Я* (осн.)
1 0 1

ю -5 I »--------- 1----- -—I---------1---------• Ps/Pj , дБ
0 5 10 15 20 25 

Рис. 2.18.
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Из графиков на рис.2.18 видно, что при гармонической поме
хе (как и при воздействии шумовой помехи) СВО на бит увели
чивается до определенного значения (достигая максимума) с 
ростом мощности помехи, после которого характеристики прие
ма улучшаются в силу того, что помеха начинает выступать в ка
честве сигнала.

Максимальное значение СВО на бит /^ (о с н .)  имеет место 

при Ps = P j » O q .  В э т о м  случае, если воспользоваться пред
ставлением функции Бесселя /о(а') в виде (2.70), то получим

Рр (осн.)*b IlLtir '
м  м~ \ - \ ) т+ Ч м - \  

Ц М - \ ) £ тХ' тл 1 Ч т ы (/n+l)G0
пткЕс Ps=Pj. (2.77)

Графики зависимости Ре ( о с н . )  о т  отношения сигнал-шум 
Es fG$ для иаихудшей гармонической помехи при Ps / P j  = 1 
изображены на рис.2.19.

Рис. 2.19.

Из графиков видно, что наихудшая гармоническая помеха в  
случае М-ичной ЧМ трансформирует экспоненциальную зави
симость /*£-(осн.) в линейную и более не влияет на помехо
устойчивость СРС. Наихудцшя помеха оптимизирует ресурсы 
передатчика помех, внося ровно столько энергии в один канал, 
сколько требуется для получения максимальной ошибки в сим
волах.

Как и при воздействии шумовой помехи, эффективность гар
монической помехи с увеличением размера алфавита сигнала М  
при постоянной скорости передачи символов и энергии сигнала 
па бит уменьшается. Уменьшение эффективности гармонической 
помехи при Л/ = 4  и М - 8 составляет примерно 2 и 3 дБ по 
сравнению с эффективностью помех при двоичной ЧМ, М = 2. 
Однако воздействие гармонической помехи на любой из М-
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ичных дополнительных каналов, в котором не ведется передача 
(как и в случае воздействия шумовой помехи на дополнительный 
канал), приводит к значительному уменьшению помехоустойчи
вости СРС.

Сравнение графиков зависимости СВО на бит Ре  (осн.)
для СРС с Л / -И Ч Н О Й  ЧМ при воздействии шумовой и гармониче
ской помех, приведенных на рис.2.14 и рис.2.19, показывает, что 
наихудшая гармоническая помеха несколько эффективнее наи
худшей шумовой помехи. Эффективность гармонической помехи 
быстро уменьшается с ростом отношения сигнал-помеха. Из-за 
специфики организации ответных гармонических помех, как и 
ответных шумовых помех, СВО на бит не зависит от коэффици
ента расширения спекцуа сигнала.

Как указывалось выше, для подавления СРС с ППРЧ и ЧМ 
возможно применение комбинированной (шумовой и гармони
ческой) ответной помехи. При воздействии комбинированной 
помехи на основной канал демодулятора СРС с ППРЧ и двоич
ной ЧМ СВО на бит определяется зависимостью вида:

V w  1
/ P s +2G q/ E s ' 

~ G 0 PS

В соответствии с этим выражением на рис.2.20 изображен 
график зависимости СВО на бит /^ (о с н .)  (кривая 1) как функ
ция отношения сигнал-помеха Ps / P j  при E s / G q  = 13,35д Б . На 
этом же рисунке приведены графики СВО на бит /^ (о с н .)  при 
воздействии на основной канал демодулятора только шумовой 
помехи (кривая 2) и только гармонической помехи (кривая 3).

Р£ ( осн.)

Рис. 2.20. 
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7 j. Es pj

ехр I + PjfP*
P j / P s +2G 0/ E s



Из представленных на рис.2.20 графиков следует, что воздей
ствие такой сложной ответной помехи на основной канал демо
дулятора СРС с ППРЧ и двоичной ЧМ не повышает эффектив
ность подавления СРС по сравнению с шумовой или с гармони
ческой помехой. Вместе с тем техническая реализация комбини
рованной помехи в СОП достаточно сложна [31] .

Эффект воздействия ответных помех на смежные каналы СРС 
с ППРЧ может быть снижен за счет формирования сигналов со 
случайной ЧМ , осуществляемой применением независимых син
тезаторов частот, каждый из которых управляется своим ГПС 
кода. В общем случае при наличии в приемном устройстве СРС 
М  синтезаторов частот передатчик такой СРС, имеющей также 
М  синтезаторов частот, может излучать частоты, разность между 
которыми является случайной для  станции РТР постановщика 
помех. Такое формирование сигналов с ППРЧ даже при знании 
постановщиком помех частоты канала передачи не позволяет 
станции РТР определять частоты дополнительных каналов. Ос
новная стратегия этого способа защиты СРС с ППРЧ от ответ
ных помех заключается в том, что СОП может воздействовать 
только на канал передачи, а это ухудшает рабочие характеристи
ки СОП. В первой главе на рис.I . II была приведена структурная 
схема приемника СРС с ПП РЧ, реализующая случайную двоич
ную ЧМ , а на рис. 1.14 изображена структурная схема приемника 
СРС со случайной М-ичной ЧМ. Вполне очевидно, что приме
нение в СРС с ППРЧ сигналов со случайной ЧМ усложняет тех
ническую реализацию СРС. Однако, как было показано выше, 
СРС с ППРЧ и случайной ЧМ более эффективна не только про
тив ответных помех, но и против шумовой помехи в части поло
сы по сравнению с СРС, использующей неслучайную ЧМ.

Используя полученное выражение (2.69) для СВО на бит при 
воздействии на СРС с ППРЧ ответной гармонической помехи, 
вернемся к рассмотрению вопроса о времени срабатывания Тср
СОП. На основе (2.58) и (2.69) определим зависимость Тср как 
функцию от отношения помеха-сигнал Pj/Ps при заданных па
раметрах СРС и СОП. И качестве примера на рис.2.21 изображен 
(рафик требуемого времени срабатывания Тср при воздействии 
ответной гармонической помехи на основной канал СРС с 
ППРЧ и двоичной ЧМ. При расчетах принято: = 2 м с ;

/>faon=10-3 ; Р ,=1,0 ; Р/г„И 0-5 ; Es/G 0=13,35 д Б ; dJ l + dJ2 - d l2 = 
= 30 к м , т.е. Т3 -  0,! мс .

Из графика Тср (рис.2.21) следует, что с повышением отно
шения помеха-сигнал Pj/Ps требуемое время срабатывания Тср
увеличивается до значения, определяемого ограничениями в не
равенстве (2.58). Другими словами, требование к времени сраба
тывания 7^р для СОП становится менее жестким. Увеличение
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Рис. 2.21.

времени срабатывания происходит до отношения P j/P s *  1. 

Дальнейшее повышение P j/P s приводит к резкому уменьшению 
времени срабатывания Тср . Это можно объяснить тем обстоя
тельством, что при отношении P j/P s > 1 помеха начинает вы
ступать в качестве сигнала, приводя к уменьшению СВО  на бит 
информации (см. рис.2.15).

2.5. Помехоустойчивость систем радиосвязи 
с П П РЧ, двоичной ЧМ и блоковым кодированием

Системы радиосвязи с ППРЧ весьма чувствительны к наи
худшим помехам. Так, выше было показано, что при действии 
наихудшей ответной шумовой помехи на основной канал прием
ника максимальная С ВО  на бит Ре  *G § f(eE s) , а при наи

худшей шумовой помехе в части полосы - Ре пш ** P j/i^ s ^ s ) 1
Экспоненциальный характер зависимости С ВО  на бит превраща
ется в линейный, что резко снижает помехоустойчивость СРС. 
Рабочие характеристики С РС  с ППРЧ в условиях таких помех 
могут быть значительно улучшены с помощью кодов, исправ
ляющих ошибки. С  этой целью  оценим возможности сравни
тельно просто реализуемых блоковых колов в СРС с  ППРЧ и 
двоичной ЧМ при воздействии различных видов помех.

При использовании помехоустойчивого кодирования сущест
венно, чтобы демодулятор С РС  был в состоянии обнаруживать 
сильно зашумленные символы. Поэтому в качестве модели демо
дулятора ЧМ сигналов рассмотрим, как и ранее, типовой неко
герентный (по огибающей) обнаружитель максимального прав
доподобия, выход которого соединен со входом соответствую-
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щего декодера (рис.2.22, где обозначено: РУ -  решающее устрой
ство).

Рис. 2.22.

Положим далее, что информация о состоянии канала при об
работке принятых сигналов не используется и на выходе демоду
лятора выносятся „жесткие" решения [8].

П роцесс помехоустойчивого кодирования заключается в том, 
что наборы из к  информационных символов отображаются в 
кодовые последовательности (комбинации, кодовые слова), со
стоящие из п  символов, л > к .  При этом к  позиций заполня
ются символами 1 и 0 по правилам первичного кодирования 
элементов (букв) алфавита источника сообщения. Оставшиеся 
г = п - к  позиций также заполняются символами 1 и 0, но уже 

по соответствующим правилам кодирования. Основными пара
метрами блоковых кодов являются [20]: число информационных 
бит к  и полное число бит в кодовом слове (длина к о д а )л ; от
носительная скорость кода Rс = к / л ;  минимальное кодовое рас
стояние </, равное наименьшему значению расстояния Х эм 
минга, представляющему собой число позиций, в которых кодо
вые комбинации отличаются друг от друга (например, кодовое 
расстояние между комбинациями 11100 и 11011 равно трем); 
максимальное число исправляемых ошибок на длине кодового 
слова t , связанное с  d  зависимостью, t = \_(d-\ )/2 \ где |_\| - 
целая часть числа; избыточность кода, под которой понимается 
параметр о> -  г / я - 1  - R^, определяющий долю избыточно пере
даваемых символов.

Так как при кодировании для исправления случайных ошибок 
(или пакетов ошибок) п форму сигнала вводятся соответствую
щие структуры во временной области, тот это может быть ис
пользовано системой РЭП для организации наихудших помех. 
Поэтому при применении кодов необходимо превращать сигнал
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во временной области в бесструктурную форму [8,20]. С  этой 
целью, как указывалось ранее, целесообразно использовать псев
дослучайное перемежение, при котором за счет случайных пере
становок изменяется порядок передачи символов. На приемной 
стороне С РС  после деперемежения символов поступающие в де
кодер ошибки в канале будут представляться случайными, облег
чая тем самым устранение ошибок с помощью декодера.

В качестве примера рассмотрим простейшие двоичные блоко
вые коды, характеристики которых приведены в табл. 2.2.

Таблица 2.2 
Характеристики двоичных блоковых кодов

Вид
кода

Характеристики кода

(лД ) t d Rc со(%)
Хэмминга (7,4) 1 3 1/2 50

Голея (23Л 2) 3 7 1/2 50
БЧ Х (Боуза- (15,5) 3 7 1/3 70

Чоудхури- (15,7) 2 5 1/2 50
Хоквингема) (15Л П 1 3 3/4 25

При применении в С Р С  с ППРЧ и ЧМ  двоичных блоковых 
кодов и демодулятора с „жесткими" решениями С ВО  на бит Pg
(в случае статистической независимости ошибок в приеме раз
личных символов) может быть представлена выражением [8,40]

РЕ ~-п Е  I  , { ,!)P J(2)[1-Pe(2)}>1-JA2.78)
1 ni=t+rl J  л Ы+\ ч/у

где Ре(2) - вероятность ошибки на бит кодового слова (на ка
нальный символ) на выходе демодулятора (на входе декодера).

Выражение для вероятности ошибки Ре (2) при воздействии 
ответных шумовых и гармонических помех на основной канал 
демодулятора можно определить из (2.63) и (2.69), если учесть, 
что энергия канального символа Ес = (k /n )E s = RCES, где Es -  
энергия сигнала на длительности бита информации. В результате 
получим:

при воздействии ответной шумовой помехи

о "
при воздействии ответной гармонической помехи
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(2.80)

Как следует из (2.79) и (2 .80), применение кодирования при
водит к увеличению вероятности ошибки на канальный символ 
по сравнению с отсутствием кодирования, когда 7^ = 1. Заметим 
также, если при применении кодирования длительность кодо
вого слова (или скорость передачи информации)сохраняется, то 
длительность передаваемого канального символа уменьшается. 
Следовательно, полоса пропускания каждого канала должна быть 
увеличена. Это ведет к тому, что при заданном диапазоне пере
стройки частот С РС  с ППРЧ число каналов М /-, которое можно 
было иметь без кодирования, сокращается до

а мощность шумов в каналах приемного устройства С РС  увели
чивается

что приводит к уменьшению помехоустойчивости С РС  по отно
шению к шумам системы.

Эти примеры отражают известное в теории кодирования по
ложение о негативном влиянии на помехоустойчивость С РС  уве
личения избыточности [8 ,2 0 ]:...eon * при, цифровой передаче вво
дятся избыточные символы , а скорость передачи информации и  
мощность сигнала сохраняются постоянными, то энергия, при
ходящаяся на один канальный символ, уменьшается и  вероят
ность ошибки увеличивается. Таким образом, применение в СРС 
кодирования может быть эффективным при условии, если 
уменьшение вероятности ошибки благодаря кодированию будет 
достаточным для компенсации потерь, обусловленных введением 
избыточности.

Рассмотрим возможности двоичных блоковых кодов (см. 
табл.2.2) в условиях действия наихудших помех, при которых 
С ВО  на бит имеет максимальное значение. Максимальная 
ошибка в приеме бита информации имеет место при вполне оп
ределенном значении отношения сигнал-помеха. Применяя 
уравнение dPe /d(P s /P j) = 0 к выражениям (2.79) и (2.80), име
ем:

при воздействии ответной шумовой помехи
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при воздействии ответной гармонической помехи

(2.82)

Таким образом, максимальная вероятность ошибки на ка
нальный символ А  (осн .) (2.81). и (2.82) на входе декодера

mix

при гармонической помехе по сравнению со СВО  на бит 
Ре  (оси .) (2.66а) и (2.72) без кодирования.

Подставляя (2.81) и (2 .82) в (2.78), получим выражение мак
симальной С В О  на бит (оси-) ПРИ применении в СРС с
ППРЧ блокового кодирования при действии наихудших ответ
ных шумовых и гармонических помех.

Для приведенных в табл.2.2 кодов на рис.2.23 и рис.2.24 изо
бражены графики зависимости максимальной С ВО  на бит 
РЕк (осн .) как функции отношения сигнал-шум Es /G$ при

Ps IP j-\ /R c для наихудшей ответной шумовой помехи и

P s/P j = 1 Для наихудшей ответной гармонической помехи.

больше в \/Rc раза при шумовой помехе и -  в (l//^.)1̂ 2 раза

Рек max
10°

j  Et /G q> д Б

0 5 10 15 20 25 30

Рис. 2.23.
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О 5 10 15 20 25 30 35

Рис. 2.24.

При этом на рис.2.23 и рис.2.24 график 1 соответствует коду 
Хэмминга; график 2 -  коду Голея; графики 3,4 ,5  -  кодам БЧХ. 
На этих же рисунках штриховыми линиями приведены графики 
С ВО  на бит Рр (осн .) для С Р С  с ППРЧ и двоичной ЧМ без■̂ niax '
кодирования (Я с =1) в условиях воздействия наихудшей ответ
ной шумовой и гармонической помехи с отношением Ps/P j  = 1 . 
Ш трих-иунктириые кривые на рис.2.23 и рис.2.24 соответствуют 

'С В О  на бит Р е  при отсутствии помех.
И з сравнения изображенных на рисунках графиков С ВО  на 

бит Риктк следует, что применение простых двоичных блоковых
кодов приводит к повышению помехоустойчивости двоичных 
С РС  с П ПРЧ. Так, применение кода Хэмминга (7,4) в условиях 
наихудшей ответной шумовой помехи позволяет получить выиг
рыш отношения сигнал-шум Es fG $  около 8 дБ  при СВО  на бит

Рр (осн .) = 10"^ и 18дБ при / V  (осн.) = 10- 5 . Еще боль-
так • г  ^A’ nux '

ший выигрыш можно получить, используя более помехоустойчи
вые коды. При применении низкоскоростного кода БЧ Х (15,5) 
рабочая характеристика С РС  с ППРЧ при наихудшей ответной
шумовой помехе на уровне С ВО  на бит /*£ (осн.) = Ю_3 усту

пает примерно З д Б  по сравнению с рабочей характеристикой в 
случае отсутствия помех.

Применение кодирования с исправлением ошибок в условиях 
иаихудших ответных гармонических помех, как и в случае ответ-■
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ных шумовых помех, значительно улучшает рабочие характери
стики С РС  с П ПРЧ, повышая помехоустойчивость. Так, приме
нение кода Голея (23,12) обеспечивает выигрыш отношения сиг
нал-шум Es fG $ примерно на 25 дБ при СВО  на бит

P f, (оси .) = 10“3 . 
с  к ш ах v

Заметим, что полученный выигрыш в помехоустойчивости 
при применении кодов достигается в С РС  с ППРЧ и случайной 
Ч М , так как для такой С РС  ответные помехи, могут воздейство
вать только на основной канал приема.

Аналогичные результаты приведены в [31], где показано, что 
использование помехоустойчивого кодирования в СРС с медлен
ной ППРЧ при действии наихудших ретранслированных помех 
позволяет значительно снизить требования к отношению сигнал- 
шум. Так, использование длинных блоковых кодов, таких как 
БЧ Х (127,36), (127,64), в условиях наихудшей ответной шумовой 
помехи и ответной гармонической помехи дает выигрыш отно
шения сигнал-шум примерно на 20 дБ и 30 дБ , соответственно, 
по сравнению со случаем отсутствия кодирования при СВО на
бит Pgk (осн .) = 10- 4 .

Применение двоичных блоковых кодов существенным обра
зом может повысргть помехоустойчивость СРС с ППРЧ и при 
сосредоточенных в части полосы  помехах. Для примера на 
рис.2 .25 ,а,б изображены графики зависимости СВО на бит как 
функции от части занимаемой помехой полосы у для некодиро- 
ванной двоичной С РС  со случайной ЧМ (2.44) и для кодирован
ной двоичной С РС  со случайной ЧМ и кодом Хэмминга (7,4) 
(2.78) при отношении сигнал-шум Es/G $  = 13,35д Б .

На рис.2 .25 ,а видно, что при сравнительно большом эквива
лентном отношении сигнал-помеха <y2KB= 1 0 - 1 5 д Б  и у ,  близ

кой к y0p t, С ВО  на бит имеет значение / ^ s lO -2 для СРС без
кодирования. С целью уменьшения С ВО  на бит такие ошибки 
можно обрабатывать с использованием помехоустойчивого коди
рования. При данном значении ошибки в приеме бита информа
ции P f  простейший код Хэмминга (7,4) позволяет обеспечить

С ВО  на бит от РЕ = Ю"2 до Р£  = Ю"4 при y^Yopt (см -

р кс.2.25,6).
Для получения СВО  на бит РЕ = Ю-4 только за счет увеличе

ния отношения сигнал-помеха потребовалось бы повысить от
ношение сигнал-помеха <7эКВ с 10 -15дБ до 3 5 - - -4 0 д Б .

Графики зависимости СВО  на бит РЕ для некодированной 
двоичной С РС  со случайной ЧМ (2.44) и двоичной СРС со слу
чайной ЧМ и кодами Голея (23,12) и БЧХ (15,5), рассчитанные 
на основе (2.78). как функции от части занимаемой помехой по-
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Ре

а)

6)

Рис. 2.25.

лоси  у (значения у даны в логарифмическом масштабе) изо

бражены на рис.2.2б,а-в, параметром С ВО  на бит является ^экв» 
отношение сигнал-шум Es /G $ -  13,35дБ. Сравнение приведен
ных на рис.2.26,a-в графиков СВО  на бит позволяет оценить по
лучаемый от применения кодов Голея (23,12) и БЧХ (15,5) выиг
рыш в помехоустойчивости С РС  с ППРЧ.

В системах радиосвязи с ППРЧ практическое применение на
ходят простейшие коды  - коды с  повторениями (дублирующие 
коды). Использование таких кодов в СРС с быстрой или мед-
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лепной перестройкой частоты с перемежением по битам часто 
является эффективным способом повышения помехоустойчиво
сти в условиях воздействия помех. Кодирование с повторением 
осуществляется путем передачи одних и тех же символов на раз
личных частотах. На приемной стороне СРС при обработке та
ких сигналов применяют некогерентное накопление выборок 
символов, решение о приеме символа (1 или 0) принимается на 
основе мажоритарной логики по большинству одинаковых ре
зультатов.

При применении в С РС  с П ПРЧ кодов с повторением в усло
виях действия шумовой помехи в части полосы у WS9 0 < у < 1 ,  
ошибка в приеме произойдет только в том случае, когда все л  
символов кода будут подавлены. Вероятность такого события оп
ределяется величиной у п и фактически очень мала.

Выражение для СВО  на бит при использовании кодов с по
вторением может быть получено из формулы (2.78) путем под
становки в нее d - n 9 к = 1 . Т ак  как при дублирующих кодах 
(/ ;,!) число повторений и , как правило, нечетное, то СВО  на 
бит

pEt ~ t  f " W (  2 ) [1 - /> е ( 2 ) ]я" ' ,  п = 1 ,3,5,7,...  (2.83)

Для оценки эффективности кодов с повторением на рис.2.27 
изображены графики зависимости С ВО  на бит Рр (2.83) как

С *11И Х

функции 4bYa=KsPs/Pj ПРИ 17 =1*3,5,7 для С РС  с ППРЧ и не
случайной двоичной ЧМ  при действии наихудшей шумовой по
мехи в части полосы.

Рис. 2.27. 
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Для этого случая максимальная ошибка на бит кодового слова 
определяется из выражения Ре ^ l)= P je^ /(К SPS) (см. (2.39а)).

И з фафиков зависимости Рр , представленных на
с  it m ax

рис.2.27, видно, что при заданном значении отношения сигнал- 
помеха #экв увеличение числа повторений п приводит к  замет
ному уменьшению СВО  на бит. Так, например, увеличение чис
ла повторений с  п = 3 до /7 = 7 при отношении сигнал-помеха
<72к в= 1 0 дБ  приводит к  уменьшению СВО  на бит примерно на

два порядка (с  2 10"2 до 2 -1 0 “4 ).
Однако повышение помехоустойчивости С РС  за счет приме

нения кодов повторения- ведет к  снижению скорости передачи 
информации. Обеспечение требуемой скорости передачи можно 
добиться путем уменьшения длительности частотных элементов 
сигнала, но при этом увеличивается ширина полосы частотных 
каналов и сокращается общее число частотных каналов при за
данном диапазоне частот СРС. Подчеркнем тот факт, что если 
мощность организованных помех распределена равномерно по 
всему частотному диапазону С РС  с ППРЧ (у = 1 ), то применение 
дублирующих кодов становится нецелесообразным.

При воздействии наихудших шумовых помех в части полосы  
сравнительно высокую помехоустойчивость СРС с  ППРЧ можно 
обеспечить с  помощью недвоичных блоковых кодов Рида- 
Соломона. Использование таких кодов позволяет получить СВО 
на бит из [8,40]:

%  -  _ £  ( fj - рс{ М ) Г ‘ +

где п -  длина блока, л  = 2 Ш» 1 ;  /77 = 1,2,3,...; d  -  максимальное

расстояние, d = n - k  + 1; M = 2 m ; РС(М ) -  вероятность ошибки 
на канальный символ на выходе М-канального демодулятора (на 
входе декодера).

Ошибка на канальный символ Ре {М ) имеет место, если зна
чение выборки огибающей в одном из каналов, в котором при
сутствует сигнал, не превышает значений выборок огибающей в 
остальных М-1 каналах, в которых сигнал отсутствует. И з-за на
личия помехи с разным уровнем мощности в каналах приемника 
С Р С  не представляется возможным получить конструктивное 
выражение для оценки вероятности ошибки РС(М ) . Для опре
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деления Ре(М ) в [8J предла1ается воспользоваться границей 
объединения. Если принять, что энергия на канальный символ 
при Л/-кратной ЧМ  такая ж е, как и при двоичной Ч М , то, ис
пользуя объединенную границу ошибки, ограниченную сверху, и 
учитывая (2.45), получим выражение для Ре (М )

Ре( М ) й { М - 1)

2VA//— 2

1 у
■) L, е

i f -T\
J - j )

J=Jn
( ? )

ехр J 2 g ± + jZ l\
I  Es PSJ )

- l
(2.85)

M b  2 .

Подставляя зависимость Pe(M ) (2.85) в формулу (2 .84) и за
даваясь характеристиками кодов и параметрами сигналов С РС  и 
С П , можно оценить эффективность недвоичных блоковых кодов 
Рида-Соломона, которая характеризуется верхней границей СВО  
на бит Рвк .

Для сравнения эффективности применения в С РС  с  ППРЧ и 
многоуровневой ЧМ блоковых кодов при воздействии наихуд
ших помех в части полосы на рис.2.28 изображены графики за
висимости С ВО  на бит Pgk как функции отношения помеха-

сиш ал Pj/Ps для пяти различных кодов [8].

Рвк

Рис. 2.28.

При построении графиков С ВО  на бит Рвк в качестве пара

метров используются: число частотных каналов в С Р С  Л// = 103 ;
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отношение сигнал-шум для иекодированной двоичной ЧМ 
£^/С/0=2ОдБ- На рис.2.28 график 1 соответствует зависимости 

С ВО  на бит без кодирования; график 2 -  для кода с  повторением 
(5 ,1 ); график 3 -  для кода Голея (23,12); график 4 -  для кода БЧХ 
(127 ,36); графики 5 и 6 - для иедвоичных кодов Рида-Соломона с 
характеристиками (63,21) и (31 ,15), соответственно.

Из сравнения графиков зависимости СВО  на бит, приведен
ных на рис.2.28, видно: 1) недвоичные коды Рида-Соломона 
наиболее предпочтительны при относительной скорости кода 
Rc=  1/2 и /?с = 1/3 и небольших отношениях помеха-сигнал 
P j /P s ; с  ростом отношения P j /P s эффективность недвоичных 
кодов Рида-Соломона уменьшается, соответственно СВО  на бит 
?Ек увеличивается и преимущество недвоичных кодов по срав

нению с  двоичными кодами утрачивается; 2) наименее эффек
тивными в широком диапазоне отношений помеха-сигнал Pj/Ps
являются коды с  повторением; 3) эффективное кодирование в  
СРС с  ППРЧ позволяет свести д о  минимума преимущества наи
худших помех и восстановить экспоненциальную зависимость 
СВО на бит,.

При построении графиков зависимости СВО  на бит в качест
ве аргумента использовалось отношение помеха-сигнал P j/P s
(либо Ps /P j ). Этот аргумент может быть выражен через отноше

ние энергии сигнала на бит Es к спектральной плотности мощ

ности помехи G j ~ P j f  Ws и параметры С РС , в частности через 

число каналов M f  и произведение полосы пропускания частот
ного канала Fs при двоичной ЧМ без кодирования на длитель
ность информационного бита Ть .

Действительно,

&S _  Jj] j>  _  ('Л о£\
G j - P j / W s - P j / W r Fs ) { l *0)

или в децибелах

1 ч д Б ) = - P j / P t { дБ) + Mf m  + FsTb(дБ). (2.87)
j

Приведенные выше примеры показывают принципиальную 
возможность повышения эффективности С РС  с  ППРЧ в услови
ях РЭП за счет применения простейших блоковых кодов. С  це
лью более значительного повышения помехоустойчивости СРС с 
ППРЧ в условиях воздействия различного вида наихудших помех 
требуются более мощные коды с  высокой корректирующей спо
собностью |20,41].
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Глава 3

СИ НТЕЗ И АНАЛИЗ ЭФФЕКТИВНОСТИ  
АДАПТИВНЫ Х АЛГОРИТМ ОВ РАЗЛИЧЕНИЯ  

СИГНАЛОВ С ПП РЧ, ЧАСТОТНОЙ  
М АНИПУЛЯЦИЕЙ И РАЗН ЕСЕН И ЕМ  

СИМ ВОЛОВ ПО ЧАСТОТЕ

3.1. Синтез оптимального адаптивного алгоритма 
различения сигналов с внутрисимвольной 

ППРЧ и ЧМ

В связи с  широким внедрением в СРС быстродействующей 
микропроцессорной техники и современной элементной базы 
заметно повысился научный и практический интерес к разработ
ке и применению в С РС  с П ПРЧ сигналов с частотным разнесе
нием символов. Опубликован ряд работ отечественных и зару
бежных специалистов, в которых проведен анализ помехоустой
чивости С РС  с ППРЧ и разнесением символов по частоте, на
пример [10-15].

Частотное разнесение символов (также как и пространствен
ное, временное, поляризационное разнесение сигналов) с после
дующей их обработкой приводит к улучшению рабочих характе
ристик приема сигналов. Системы радиосвязи с внутрисимволь
ной ППРЧ и ЧМ  являются, как правило, некогерентными сис
темами. Разнесение символов на более короткие по длительно
сти частотные элементы (субсимволы) на передающей стороне 
С Р С  и их последующая обработка на приемной стороне СРС 
сопровождается некогерентными потерями, что отрицательно 
сказывается на помехоустойчивости таких СРС. Результат взаи
модействия указанных двух противоположных с  точки зрения 
помехоустойчивости С РС  процессов, т.е. частотного разнесения 
символов и некогерентной обработки субсимволов, определяется 
структурой используемого “В приемнике С РС  демодулятора, ти
пом решающего устройства, наличием дополнительной инфор
мации о „надежности" отдельных субсимволов при воздействии 
помех.

Синтез оптимального адаптивного алгоритма различения сиг
налов с внутрисимвольной ППРЧ и ЧМ проведем для  случая 
воздействия на СРС шумовой помехи в  части полосы  и собст
венных шумов приемника СРС в условиях априорной неопреде
ленности относительно дисперсии помехи и амплитуды субсим
вола на каждом скачке частоты.

Для случая, когда в качестве информационной дискретной
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модуляции используется Л/-ичная ЧМ , математическая модель к- 
го субсимвола может быть записана в виде:

•*vH0 = ^ i t cos[ ( " * +fJ,0v)r - (Pvit]. f  (3.1)

где A x, соqv - амплитуда и частотный сдвиг к-то субсимвола,

“ 0у = ( у - 1)До)0 = 2 х (у -1 )/ гл , v = l УМ\

fk~I > l k “ начало и окончание £-го субсимвола (к-го скачка не

сущей частоты), k  = \,L; L  -  число субсимволов (частотных эле
ментов) в символе, L - T b !Th \ Tbi - длительность символа 
(бита) и скачка частоты; cpv*  - начальная фаза к-го субсимвола, 

е [0 ,2 л ]; -  ширина полосы частот субсимвола,
F h = M T h .

Результирующий полезный сигнал, представляющий собой 
информационный символ 1 или 0, состоит из L  отрезков гармо
нического колебания (3.1) и имеет энергию

Ть
E s = L  j s lk {t)dt = PsTb = PsLTh , (3.2)

0

где Ps -  мощность сигнала.
Ш умовая помеха в части полосы J ( t ) ,  как указывалось выше, 

может быть представлена в виде сосредоточенного по полосе бе
лого гауссовского шума, мощность которого Pj  ограничена и
равномерно распределена в пределах полосы yWs , 0 < у  < 1 . При 
этом мощность помехи, воздействующей на каждый субсимвол в 
подавляемой полосе y\Vs , можно записать в виде:

а 2 _  [Pj / (y ~ GjF/j  / у вп о л о се у Ws ;
J  '0  в полосе (1 -у )И ^ ,

где Gj -  средняя спектральная плотность мощности помехи в 
расширенной полосе Ws , G j  = P j /W s .

При равномерном распределении субсимволов в полосе Ws 
помехой может быть подавлено / из L  субсимволов, /=0,1,2 
На остальные ( L - 1 )  субсимволы воздействуют только собствен
ные шумы приемника л  ( О , которые можно описать гауссовской 
помехой с нулевым средним и равномерной спектральной плот
ностью мощности Gq.
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Мощность помехи и шума на входе приемника С РС  на часто
те к-го субсимвола представим в виде:

°  / + сто = /у  + G o) Fjj при помехе;
^ = 1  ,  (3.4)

og = GqF jj в отсутствие помехи,

{k -\ )T ft< t< k T h .

В соответствии с (3.4) действующую на входе приемника С РС  
помеху можно рассматривать как нестационарную с  изменяю
щейся мощностью.

Для решения задачи синтеза оптимального алгоритма адап
тивного различения сигналов с  внутрисимвольной ППРЧ и ЧМ 
примем, что на входе приемного устройства действует аддитив
ная смесь к-го субсимвола sv̂ (t)f шумовой помехи J&(t) и соб
ственных шумов приемника л*(/)

* v * ( 0 - * v * ( 0  + S * ( 0 .  tz[ (k-\)Th, kTh), (3.5)

где \k k J k (i) + nk (t), k  = l ,L .
Задача синтеза заключается в  том, чтобы по совокупности 

принятых реализаций  (3 .5) определить оптимальный алгоритм 
различения символов 1 и  0  за время длительности символа Ть - 
Данная задача аналогична синтезу алгоритма некогерентного 
приема сигналов при использовании нескольких каналов разне
сения [23J. При выбранных моделях сигнала, помехи и собствен
ных шумов приемника наиболее предпочтительным критерием 
оптимальной обработки в С Р С  является критерий В.А. Котель
никова (критерий идеального наблюдателя).В случае различения 
Л/ детерминированных сигналов данный критерий позволяет по
лучить минимум вероятности ошибки на бит

м  м
<3*6)

v = ly V |

где Pv -  априорная вероятность передачи частотных элементов 
символа, характеризующая среднюю частоту, с  которой субсим
вол svx(t) посылается в канал, по физической сущности
I £  Ру £  0 ;  Pvj  -  условная вероятность того, что передаваемый 

символ принят ошибочно, т.е. вероятность решения d jo  приеме 
символа когда в действительности был передан символ

М О  •
При выбранной стратегии формирования символа можно до
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пустить, что передача частотных элементов сигнала svk(t) рав
новероятна на любой из Л/ несущих частот в диапазоне Ws , по
этому

Стратегия различителя, минимизирующего (3 .8), сводится к 
использованию правила максимального правдоподобия

где Л у - отношение правдоподобия, соответствующее j  -у  ин
формационному символу.

Из (3.9) следует, что для нахождения оптимального алгоритма 
обработки сигналов с  внутрисимвольной ППРЧ и ЧМ требуется 
знание функционалов правдоподобия как для отдельных субсим
волов за время скачка частоты 7д , так и сигнала с  ППРЧ в це
лом за время одного бита информации Ть .

При заданных моделях сигнала и помехи и принятой страте
гии передачи субсимволов функционалы правдоподобия можно 
представить в виде [42,43]:

для каждого частотного элемента сигнала с ППРЧ

спектральная плотность мощности помехи и собственных шумов 
приемника С РС  на к-м скачке частоты, начальная фаза Хг-го суб-

(3.7)

С учетом (3.7) вероятность ошибки

, м  м

y * v ’v lyV l
(3.8)

Лу > Л / , при всех / *  j , (3.9)

для сигнала с ППРЧ в целом

где Е к , д$к , Gk , ср*- эиергия, отношение сигнал-помеха,



Gv =
G j /y + G o  при помехе;

в отсутствие помехи.

Так как начальная фаза каждого субсимвола случайна и рав
номерно распределена на интервале (0 ,2 л ], то функционал 
правдоподобия сигнала с  ППРЧ в целом может быть получен 
путем усреднения правой части выражения (3.11) по начальным 
фазам:

W h - U n
--тг я =1

ехр
кТи

ч \ к * 7 Г  \ x v k { t ) s v k { t)d t  
U k (k-\)T„

d<Vvk ■ (3-12)

Для определения функционала правдоподобия L[x(t)\i\  пред
ставим внутренний интеграл в виде:

кТь 

'к (к-\)Т„

2 АкТ,
^ [c o S 9 vif.t/1(v if.) + s in 9 vi(ri/2(v i(r)], (3.13)

где

. кТ„ . кТ„
U{(vk ) ± T  \xvk(t)sQv(t)df, U2 (vk ) i ±  j x vk(t)sQv(t)df,

Л (Ат-1)7\,

^O vC O iA icos^^ + coovV; J 0v( / )4 ^ )sin(coi t + “ 0v)^  (3.14) 

{k -\)Th < l < k T h -,

Aq  -  амплитуда ортогональных сигналов; в дальнейшем можно 
Принять, Ч Т О  Aq = 1 .

Учитывая (3.12) и выполнив необходимые преобразования, 
получим

Ц Л Г ( 0 М  =  П е х р (  (• • 1 е х Р  lj-T  х
к=I -я

:|cosvvjtt/I (v A)4  sin фvXrt/2 ( V jt ) ] }^ S ' k (3.15)
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Интеграл, входящий в (3 .15), представляет собой модифици
рованную функцию Бесселя нулевого порядка I q( x )

2^ f  exp | ^ y '[ C0S<<, vitt/i ( v* )  + s in Vvitc/2 (vit)]|rfVv*

= /г 2̂ г [ и \ ^ к ^ и 1 ^ к )\ П (3-16)

Подставив (3.16) в (3.12) и проделав соответствующие преоб
разования, функционал правдоподобия (3.12) запишем в виде 
143]:

ф « | у ] = ехр(- |ПЛ>
*=1. )к=\

где

2 Ак
2 УЛк)

1/2

, v  = l ,М ,  (3.17)

(3.18)

В соответствии с  правилом максимального правдоподобия
(3.9) а также, учитывая (3 .18), решение d j  о том, что за время Ть
передавался сигнал S j ( t ) ,  соответствующий j  -у  информацион
ному символу, принимается в том случае, когда

0 ] 2 
Ы\ <з\

(3.19)
к =I

/ *  У ;  / =  1 ,М .

Условие (3.19) определяет оптимальный алгоритм различения 
сигналов с внутрисимвольной ППРЧ и ЧМ. Построение реш акь 
щей схемы, реализующей алгоритм (3 .19), существенно упроща
ется, если при обработке реализаций л\ ,*(0 вычисляются не от
ношения правдоподобия (3 .9), а соответствующие им логариф
мы. Прологарифмировав обе части выражения (3.19), получим:.

L
Zln/o
к=1

(3.20)

L L ___
или J^Zj(k)>  £ * / ( * ) ,  l * j \  I = i ,M ,

к=1 к=1
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где z j ( k ) i \ n I Q\ ^ [ y j ( k ) ] [/2\;  ^ * ) 4 / 0( Ц * [ у Д * ) ] 1/2 
I J I ° k

Как следует из (3 .20), оптимальный алгоритм адаптивного 
различения сигналов с  ППРЧ за время Ть\ отличается от опти
мальных алгоритмов различения некогерентных сигналов без 
ППРЧ и различения сигналов с  ППРЧ для случая, когда извест
на алгплитуда сигнала, а спектральная плотность мощности п о
мехи постоянна во всем частотном диапазоне СРС.

На рис.3.1 изображена структурная схема приемника^ реали
зующая оптимальный алгоритм различения сигналов с  внутри- 
символьиой ППРЧ и А/-ИЧНОЙ ЧМ [44], на рисунке обозначено: 
ГОН -  генератор опорного напряжения; х / 2  - фазовращатель на

9 0 ° ; С ВМ  - схема выбора максимума. Как следует из выполнен
ного синтеза такой приемник при L  > 1 должен быть приемни
ком взаимокорреляционного типа, в котором по принятым реа
лизациям смеси сигнала, помехи и шума в течении действия ка
ждого к-го субсимвола вычисляются корреляционные интегралы 
Ux{vk ) и к°торые затем возводятся в квадрат, сумми

руются и далее находятся значения огибающей функции взаим
ной корреляции между принятыми реализациями x vk(t) и

опорными сигналами sqv(0»  Ôv(0 -  Таким путем формируются 
статистики (3.18), которые умножаются на весовой множитель 
вида:

2 А ___
Ат = 1 ,£ .  (3.21)

Напряжения, пропорциональные подвергаются

нелинейной обработке вида In /oU ^LK yW ]1̂ 2} и дальнейшему 
суммированию в каждом v -м канале. Результирующее суммар
ное напряжение с  выхода v -ro  частотного канала подается на 
схему выбора максимума, на выходе которой формируется реше
ние dj о приеме сигнала sj (/ ). Заметим, что в соответствии с 
(3 .19) решающая схема может быть реализована на нелинейных 
элементах с характеристикой вида функции Бесселя нулевого 
порядка I q( x ) и  перемножителях с характеристикой вида 

L

П /«(*)• 
к

И з анализа оптимальной структурной схемы обработки сигна
лов с внутирсимвольной ППРЧ и Л/-ичной ЧМ (рис.3.1) следует:
1) оптимальный приемник сигналов с  внутрисимвольной ППРЧ 
и ЧМ состоит из двух частей: одна часть обеспечивает обработку
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принятых реализаций x vk(t) как ПРИ обычном некогерентном  
накоплении; вторая - производит весовую обработку сформиро
ванных статистик y v(k)\ 2) для  реализации оптимального алго
ритма различения сигналов с  ППРЧ  (3.20) необходимо иметь 
априорную информацию о б  амплитуде частотного элемента сиг-
нала Ак и  дисперсии помехи о\ для  каждого к-го скачка часто
ты,, тогда как на входе приемника одновременно действуют час
тотный элемент сигнала, помеха и собственный шум приемника
С Р С ; 3) чем больше мощность помехи о\  на частоте Xr-го час
тотного элемента, тем с меньшим весом учитывается вклад по
мехи принятого элемента x vk(() в результирующее отношение 
сигнал-помеха на выходе сумматора v -ro  частотного канала.

В [1] указаны трудности формирования весовых множителей
вида \хк = 2/4* / о \ .  Преодоление этих трудностей возможно пу
тем нахождения способов получения статистических оценок па
раметров Ак и а * .  Данная задача сводится к оценке математиче
ского ожидания и дисперсии случайного процесса по его реали
зации конечной длительности.

3.2. Квазиоптимальный адаптивный алгоритм 
различения сигналов с внутрисимвольной ППРЧ  

и двоичной ЧМ

Для решения задачи определения оценок Aki о к и формиро
вания на этой основе весового множителя Д* воспользуемся 
функцией правдоподобия смеси сигнала svk(t) и помехи в виде 
белого гауссовского шума £*(/ ) при неизвестных значениях ам

плитуды Ак е[0,°о), дисперсии помехи с 2к е[0,°о) и фазы 
Ф*, е|0,2я] на каждом к-м скачке частоты. С  этой целью пред
ставим реализацию x vk(t) Xr-го элемента сигнала svk(t) и поме
хи £*(/ ) в виде выборки

х к = ( х к \ ' * к 2 ’ ~ ’ х кл,'> ’ <3 -2 2 >

г д е //?-число дискретных отсчетов, /л=7д/Дг; Д  ̂ - шаг дискре
тизации, определяемый качеством оценивания параметров;

/ = 1 .®  ; *7 B\{k-\)Tb i kTh \.
Дискретные составляющие x k / i i  = \,m , выборки (3.22) в 

моменты отсчетов //
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х к У i ) -  svk Vi ) + £ Аг/ >

где svk( t j )= A k cos^co* + со0v)tj -•«(**-]= © 1*$оЛ '/) + ©2А-?оЛ'/); 

© i * M * c o s q > * ;  % М * я п < р ^ ;

SOvU/^^ocosfait+wOv)*/ I ^Ov<^/)^'4osin(toJt +to0v)//; 

(k-\)Th < t < k T h .

С  учетом приведенных выражений функцию правдоподобия 
выборки х к (3.22) можно записать в виде [43]:

^ х * И * > о1 * Ф * ) = ^ ^ ^ « р | - - ^ г £ [ дг« - ' 1* л0 *(/.Ф *)]21 ( 3-23)

или Iii7»v > f  е хр | --^ [л гЛ- -/ 1 ^ 01,((лч»^]2||, (3.24)

где £0v(/>(f>f)&/40[cos<pA.cos((DA. +(D0 v)t/ + sin ф* sin(co*  + co0v) f ,] ,

( k -\)Th < t < k T h .

Определение оценок неизвестных параметров о\ про
ведем методом максимального правдоподобия. С  этой целью за
пишем систему уравнений вида [43]:

-^-\пРч(хк \Ак ,агк я к )
Ак~Ак

Ф*=<Р*

= 0;

Щ - ^ рЛ*к\Ак # \ ^ к )

2  ̂
О С  L.

Ак~Ак 
„2 *2

Ф*=Ф*

s = ° ;

аа=а , 
„2 -2
Ф* =Ф*

« о

(3.25а)

(3.256)

(3.25в)
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В результате решения системы уравнений получаем оценки:

A i =

т

т и

т

т и

1/2

=arctg
т

т

1 т

; (3.26)

(3.27)

1 т .  Л 2
^  ~~ * (3.28)

Совершая в (3.26), (3.27) и (3.28) переход от суммы дискрет
ных значений x ki к непрерывным функциям и выполнив необ

ходимые преобразования, получим оценки параметров

Л *  = 2 ( 0 ^ + 0 | * ) 1/2;

®1 кфь = a rc tg -^ *-;

1 кГ“ А2
* 1 = 7 7  J  ^ ( О Л - х >

(3.29)

(3.30)

(3.31)

где © и  , © 2* -  оценки, равные: 

kTh кТ,,
® \ k^ f~  \xvk(t)Sov(t)d ', ©2  k ^ J T  IXvkiO SoA O dt.

( * - i  )Th

Используя (3.29) и (3 .31), выражение для весового множителя 
(3 .21) примет вид:

k=\, L.
* к

(3.32)

Для формирования весового множителя ц *  (3.32) необходимо
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иметь дополнительный канал, позволяющий получать оценку 
амплитуды субсимвола Ак и оценку дисперсии помехи б\ на 
каждом к-м скачке частоты. Таким образом, решающая схема, 
реализующая алгоритм адаптивного различения сигналов с  внут
рисимвольной ППРЧ, долж на обеспечивать различение сигналов 
с  использованием оценок амплитуды частотных элементов сиг
нала и дисперсии помехи. Такая решающая схема, реализующая 
квазиоптимальный алгоритм (в виду использования не истинных
значений амплитуды сигнала Ак и дисперсии помех ст*, а их

оценок Ак и о £ ) ,  для случая, когда приемное устройство С РС  
с ППРЧ и двоичной ЧМ содержит два независимых синтезатора 
частоты, обеспечивающих постоянство промежуточных частот /J 
и fi во всем диапазоне Ws , изображена на рис.3.2, где обозначе
но: МАХ - блок выбрра максимума. Формирование весового 
множителя ц *  в этой схеме происходит следующим образом

[44,45]. На входе канала оценивания дисперсии о\  (квадра
тичный детектор, интегратор) независимо от того, частотный 
элемент какого из символов (1 или 0) был передан, действует 
напряжение, пропорциональное

На выходе интегратора канала оценивания в момент оконча
ния £-го скачка частоты образуется напряжение, пропорцио-А ̂  Л ̂
нальное сумме ( о £ + 1 / 2 Л £ ) . Одновременно напряжение, про
порциональное квадрату оценки амплитуды элемента сигналаА *4

, формируется в блоке выбора максимума. Если принять, что 
на k-м интервале времени передавался.частотный элемент

•yi* W  = '4 l * C0S(ClV - (PiA-)- t e [ ( k -\ ) l 'h ,kTh\, k  = l L ,

принадлежащий, например информационному символу 1, то на 
первый вход блока выбора максимума подается напряжение

y h k )  = U*x{k)  + u } 2 { k ) ,  (3.33)

j кТ„

где Ucl(k)  = /Г. j * i
h (k\ )T „

кТ„

UC2 (к) =  j -  J * , * ( 0 S b i ( 0 * ,
(k - l)T t

(k -\ )T h z t < , k r b, k  = l l .
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Рис.3.2.



На второй вход блока выбора максимума в этом случае посту
пает напряжение, пропорциональное

У 2 Ш - 1 / 2НС1(к) + 1/2нС2 (к) ,  (3.34)

где UHCi ( * )  = - I -  \[Jk (t) + nk (t)]s02(t)dt\
h (k  -\)Th

Л 1 к Г "
UHCl(k)  i  ±  / [ У И О + М ' ) ] ^ ) * ,

(к -1)7/,

(k-\)Tj, < 1  < kTjj, k  = \ J .

В блоке выбора максимума происходит сравнение значений 
напряжений, пропорциональных (3.33) и (3 .34), и на выходе 
блока имеет место максимальное из сравниваемых напряжений.
В данном случае при условии А / (2Gk ) > 1

max j[L r 2 (^ )+i/c22( ^ ) ] > H c i ( ^ +^ c 2 ( ^ ) ] H ^ -

Выполнив в канале оценивания вычитание напряжений, про
порциональных (а ^ + 1 / 2 А ^ ) и 1 / 2 , на выходе сумматора

этого канала формируется напряжение, пропорциональное 6 * .

Напряжение, пропорциональное Л | , с  выхода блока выбора 
максимума подается на вычислитель квадратного корня и далее 
на вход делителя. После делителя полученное напряжение уд
ваивается и в виде весового множителя ц *  поступает на вторые 
входы умножителей решающей схемы. Напряжения с выходов 
умножителей подаются на нелинейные элементы с характери
стикой 1п/0( * )  и затем на сумматоры. На выходе сумматоров 
формируются статистики решения z\ и zj , которые поступают на 
устройство сравнения; на его выходе вырабатываются решения 
d\ или d§ в зависимости от того, какой из информационных сим
волов (1 или 0) передавался за время 7 * .

Учет особенностей структуры сигнала с внутрисимвольной 
ППРЧ, а именно наличия свободных от субсимволов позиций в 
Ч ВМ , а также знание на приемкой стороне С РС  используемого в 
передатчике С РС  псевдослучайного кода, позволяет рассмотреть 
другой способ оценки параметров, при котором обеспечивается
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более высокая точность измерения мощности помехи о * .
Наличие свободных от субсимволов позиций в Ч ВМ  позволя- 

ет осуществить оценку дисперсии помехи о *  в отрезки времени, 
предшествующие появлению на входе приемного устройства 
элементов сигнала на той или иной частоте. Так, если в соответ
ствии с заданным псевдослучайным кодом к-й элемент сигнала 
должен появиться в v -м канале на отрезке времени
[(k-\)Th \kTh \t то измерение мощности помехи 6 *  должно 
обеспечиваться также в v -м  канале, но с упреждением, в тече
ние времени [(А :-2 )Г Л ; (Хг-1)Г/; ]. Вполне естественно, что та
кой способ оценки дисперсии помехи в части полосы применим 
лишь при условии ее стационарности но времени в пределах ми
нимум двух скачков частоты 27/,, чи* практически всегда вы
полняется. Поскольку среднее значение помехи равно нулю, то 
при предложенном способе оценка дисперсии помехи является 
оценкой при известном среднем.

Подробное описание одной из возможных структурных схем 
реализации способа измерения дисперсии помехи с упреждением 
приведена в |4б]. Для формирования весовых множителей Д* 
имеется дополнительный канал оценивания с упреждением, со
держащий (рис.3.3): дополнительный синтезатор частот; смеси
тель; полосовой фильтр с полосой Pf, ; квадратичный детектор; 
два параллельно включенных интегратора и схему управления
интеграторами для получения оценки дисперсии помехи 6 * ,  а 
также, как и в структурной схеме на рис.3.2, блок выбора макси
мума (М А Х ), вычислитель квадратного корня, умножитель на 2, 
делитель и ограничитель. Благодаря наличию дополнительного 
синтезатора, управляемого ГП С  кода, канал оценивания с упре
ждением осуществляет измерение мощности помехи в свободных 
от субсимвола позициях ЧВМ .

На рис.3 .4 ,а изображен фрагмент ЧВМ  сигнала с  внутрисим
вольной ППРЧ и неслучайной двоичной ЧМ . Квадратами с 
двойной штриховкой обозначены элементы Ч ВМ , в которых из
меряется мощность помехи, а квадратами с горизонтальными и 
наклонными линиями - основной и дополнительный канал, со
ответственно.

На рис.3.4,б показаны эпюры напряжений на выходе интегра
торов и схемы управления (С У) канала оценивания, поясняющие
формирование оценки дисперсии помехи о\.  Эпюры напряже
ний по времени и частоте сопряжены с элементами Ч ВМ , ото
бражающей один из разнесенных по времени и частоте инфор
мационных символов.
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В соответствии со структурной схемой на рис.3.3 оценка 
мощности помехи и амплитуды Л:-го субсимвола выполняются по 
формулам

кТ,, ____

c 2* = i -  J  [ J k (t )<nk { t ) fd t ,  k  = l , L ;  (3.35)
h (k-\)T,,

, kTh | ' / 2 ___
±  J  [sk {t) + J k ( 0  + nk ( r ) f A - o U  , *  = 1 ,1 . (3.36) 

h (k- \)Th J

Из анализа (3.35) и (3 .36) следует, что оценка дисперсии по-
а О

мехи и шума а *  на £-м скачке частоты является эффективной и

состоятельной, а оценка амплитуды Jt-ro субсимвола А% -  услов
но несмещенной, эффективной и состоятельной.

В [47] приведена и описана структурная схема приемного уст
ройства адаптивного различения сигналов с  ППРЧ и внутрисим- 
вольной двоичной ЧМ , в которой вместо квадратурных каналов 
(см. рис.3.3) последовательно включены квадратичный детектор 
и интегратор. В данной схеме не предусмотрена оценка амплиту
ды частотного элемента , для нормирования выборок исполь

зуется только оценка дисперсии помехи на каждом скачке 
частоты.

3.3. Оценка помехоустойчивости синтезированного 
адаптивного алгоритма различения сигналов 
с внутрисимвольной ППРЧ и двоичной ЧМ

При выбранных моделях сигнала, шумовой помехи в части 
полосы, собственных шумов приемника и равновероятном рас
пределении субсимволов в полосе частот СВО  на бит информа
ции /^ определяется известным выражением

L

РЕ = К Я г ' С  • (3.37)
/=0

где /’(ZTjyI/)- УВО на бит в случае подавления помехой / эле

ментов из / .; - число сочетаний из L  по /.

Таким образом, из (3.37) следует, что анализ помехоустойчи
вости С РС  с внутрисимвольной ППРЧ и двоичной ЧМ заключа
ется в нахождении УВО  Р(Е\ч\1) и последующей оценке'зави-
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симости СВО  на бит РЕ от системных параметров С РС  и стан
ции помех РЕ = Р£ (у; Es / G j  \ E S/ G Q) .

Для определения УВО на бит Р {Е ;у|/) требуется знание за
конов распределения случайных величин, входящих в алгоритм 
обработки (3.20). Анализ (3 .20) показывает, что закон распреде-А ^
ления множителя Ак / о к аргумента бесселевой функции неиз
вестен, другой множитель этой функции y j ( k )  распределен по 
обобщенному закону Райса. Далее произведение случайных ве
личин Ак / ъ \  и y j ( k )  подвергается нелинейному преобразова

нию по закону ln / oU ) и суммированию. В результате получить в 
явном виде точное выражение для УВО на бит Р(Е\у\1) является 
трудноразрешимой задачей.

Анализ решающего алгоритма (3.20) существенно упрощается 
для „слабых" и „сильных” сигналов и позволяет получить в яв
ном виде аналитические зависимости для оценки У ВО  на бит 
Р(Е;у\1).

3.3.1. Случай „слабых44 сигналов

Для слабых сигналов и достаточно точного измерения пара
метров Ак и а к о г д а  In f 0 (x) *  x^/4 t алгоритм (3.20) можно 
представить в виде:

W ) .  а з е )
к=[\ а к J  к=[\ а к J

Входящие в (3.38) величины / / (* )  и у } ( к )  запишем сле
дующим образом:

А 1 Г /4
j^ - c o s q j^ + v ^ * )  + ; (3.39а)

(3.396)

еде v/(A), / = !,..А -  нормированные независимые гауссовские 
переменные с нулевым средним и дисперсией, равной 1,

Vt (jfr) -- ^с * + ^ * \‘2( — ŝ\ ( ^ ) + .
* к  Gk
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пС1 (к )у nSI{ k ) t J cj ( k ) t J Sj ( k ) t i' = ],2 - статистически независи
мые гауссовские случайные величины со средним значением, 
равным нулю, и дисперсиями:

D{nci(k)) = D{nsim )  = <yl-,

Аь Аь .*
со5ф* и -y -s m v *  - величины, характеризующие элементы

сигнала; - мощность помехи на к-м скачке частоты, опреде
ляемая из выражения (3.4).

К ак видно из (3.39а), нормированные величины z i k -
ч л

с к > содержащие элементы полезного сигнала, распре

делены по закону х2 с  двумя степенями свободы и параметром 

нецентральности \к = Ак / (2а^ .), а нормированные величины 

z 2 k ~ у } ( & ) / ° \  (3-396), в которых отсутствует полезный сигнал,

имеют центральное х 2 - распределение с*двумя степенями свобо
ды.

Дли случая сильной шумовой помехи в  части полосы  влияни
ем частотных элементов, пораженных этой помехой, на резуль
тирующий (суммарный) сигнал можно пренебречь. Заметим, что 
случай подавления помехой всех L  субсимволов не рассматрива
ется, так как это полностью нарушает работоспособность СРС. В 
практических устройствах обработки, как правило, осуществля
ется отключение частотных каналов, подавленных сильной по
мехой.

Учитывая, что сомножитель 2Ак/с \  в оставшихся субсимво
лах, подвергнувшихся воздействию помехи, принимает примерно 
одно и тоже значение, распределение случайной величины

(3.40а)

можно аппроксимировать нецентральным х 2 ~РасгтРеДелением с 
2 ( 1. - I) степенями свободы и параметром нецентральности



Случайная величина z i , в которой отсутствует полезный сиг

нал, распределяется по закону центрального х 2 " распределения 
с  2 (L  - 1) степенями свободы

L - I ^ a

k=\  ̂ а *

В общем случае УВО на бит определяется из выражения

P(E\y\I) = Pr {z{ < z 2} = \ fZx (л'Д/) (y)dydx , (3.41)
О x

где fz2(x ) ~ Функции плотности распределения веро
ятностей случайных величин Z\ и г ъ  соответственно.

В соответствии с [48] функции плотности распределения ве
роятностей fZx(x 7\i) и f Z2 (x)  имеют вид:

(L-7 - 0 / 2

exp
+ х

f  / .a _  1 t * p ( - x / 2 ) ( x / 2 )L 1 1 
lz^*> 2  Г  ( L - l )

где / ^ ../ .^ (^ - модифицированная функция Бесселя первого ро
да порядка L - l - 1 ; Г ( )  - гамма-функция.

Для получения УВО в виде конечной суммы представим внут
ренний интеграл в (3.41) в виде |48]:

I т - п d r = e x p ( -| )  £  “ £Г> (3.42а)

а функцию fZl(xy\j) как

(3.426)
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Используя (3.42а) и (3 .426), в соответствии с (3.41) получим 
выражение для УВО на бит [44]

Р(Е;у\Г> = Q )  L~' ex p t-X ; / 2 ) ^ " ' ^ -  х
к=О * '

f a  у ! n L - l * j )

Применяя свойства гамма-функции [48,49]

Г ( п  + 2 )  = (п  + Z - 1 ) ( Ш  z - 2 ) . . . ( z  +  l ) r ( z  + l ),

преобразуем (3.43) к виду:

L - l  I-/ -1
Е

*=0

(К / / 4  ) ( L - / + k ) j

P(E;y\I) = Q ) L' 1 ехР( - Ь ,  / 2 ) * £ ' [ ( * ) *  С * _ /+*  *

00

X
, t o  > !

(3.44)

где (a ) j  = Г (а  + У )/ Г(а>
Бесконечный ряд в (3.44) ’ представляет собой вырожденную 

пшергеометрическую функцию [48,49]

\F\(L-!  + к\ L - I ;  Х} /4 ) ,

которую можно выразить следующим образом:

1 Fx( L - l + k - L - l -  X/ / 4) = exPa / / 4 ) , / i ( - * ; £ - / ; - X // 4) =

= e x p ft , / 4 ) 4  м  / 4) / , (3.45)

к /п
где £ £ ( * ) =  2 ]  \ " обобщенный полином JIareppa

/77=0

степени к  [48].
После подстановки (3 .45) в (3.44) получим выражение для 

УВО на бит Р(Е;у\1) в виде конечной суммы при условии, что 
G j / y » G 0 [44]

P(£;y|/) = f I ) i ’ /ex p (-X //4)/ ' £ Y i ) * 4 - /- 1(-X / / 4 ). (3.46) 
VZy *.-,0
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Учитывая (3.37), С ВО  на бит Ре  системы радиосвязи с  внут
рисимвольной ППРЧ и синтезированным алгоритмом (3.38) оп
ределяется из выражения

РЕ =  ^ U x p i -X , /4 )g (X ,  / 4 ; L - I ) ,  (3.47)
/=оч/у 1

где ^ // 4 ;£ - / )  = ( i ) i " / i X 1® * ^ ' /- 1( - ^ / 4 ) .

Из анализа уравнений (3 .46) и (3.47) следует, что при выбран
ной  модели слабых сигналов, когда подавленные сильной поме
хой в  части полосы субсимволы исключены и з рассмотрения, 
УВО на бит Р(Е;у\1) и, следовательно, СВО на бит Ре  в  явном  
виде н е зависят от отношения сигнал-помеха Es / G j . Такая зави
симость проявляется опосредованно через величину подавляемой 
помехой части диапазона yWs и число субсимволов /, подвер
женных воздействию помехи.

В [11] оценивается помехоустойчивость С РС  с внутрисим
вольной ППРЧ и двоичной Ч М , в которой для демодуляции 
сигналов используется алгоритм, реализуемый с помощью квад
ратичного детектирования и нелинейного сложения выборок,
пронормированных весовым множителем вида ц * = 1 / а £ .  При
анализе помехоустойчивости такой С РС  в [11] предполагается:
1) амплитуды субсимволов At  на разных частотах равны междуу
собой; 2) измерение мощности помехи о k осуществляется
„идеально” без ошибок на каждом k -м скачке частоты.

Для случая сильной шумовой помехи полученное в |11] выра
жение для УВО  на бит имеет вид:

/-(^;у|/) = ( I ) ^ е х р ( - ^ ~ V ) * Gj h » Gо- <3-48>

Из (3.46) и (3.48) видно, что выражения для УВО  на бит при
2 Еодном и том же параметре нецентральности X /-  -y(L -  Г)-—- от_
L  Од

личаются только числом степеней свободы, которое при / * 0  
больше в (3.48).

Проведем анализ влияния числа степеней свободы на УВО на 
бит. Для решения данной задачи воспользуемся гауссовской ап- 
проссимацией. При таком допущении УВО на бит определяется 
из выражения



где Ф(х) -  функция Лапласа, Ф(дг) = -Х =  fe x p (-f2/2)df ;
_  ■''2л q
хх -  математическое ожидание разности статистик z | - z 2 ; с 

точностью до множителя, не влияющего на У ВО ,

xxtLM[zx\ - M [ z 2] = j ± { L - i y ,

а 2 - дисперсия разности статистик z\

*» OF
cr2 iZ 7 lz 1] + Z7|z2 ] = 4 ^ ( I - / )  + 4 ( I - / ) .

Анализ (3.49) показывает, что при большем числе степеней 
свободы, когда / , - ! > £ - / - 1 ,  / * 0 ,  аргумент функции Лапла

са Х\ * i  / V ^ f , гДе a 2 = 4 j ^ - ( / - l )  + 4 ( / - l ) .  Следова

тельно, УВО на бит (3 .46) меньше аналогичной вероятности

(3.48), так как Ф(л:( /д/ ^ ) > ф (*1 Таким образом, в слу
чае аппроксимации статистик решения zx и zi  нормальным зако
ном распределения при сильной шумовой помехе и точном из
мерении амплитуды субсимволов и дисперсии шумовой по
мехи сг£ синтезированный квазиоптимальный алгоритм, как и 
следовало ожидать, эффективнее эвристического алгоритма раз
личения сигналов с  внутрисимвольной ППРЧ [11], а выражение 
(3 .47) характеризует нижнюю границу С ВО  на бит информации.

Заметим, что, когда влиянием собственных шумов приемника 
С Р С  пренебречь нельзя, У ВО  на бит Р(Е ; у|/) при слабом сиг

нале и точном измерении параметров и a j  может быть по
лучена из выражения (3 .46) путем замены в нем L  -/-1 на L  -1 . В 
этом случае СВО на бит Ре  имеет вид [11]:

f l F = i ( / ) r ' О - Г ^ - ^ е х р ^ Х , ^ ^  (3.50)

где параметр нецентральности к / определяется из выражения



При принятых выше допущениях оценка помехоустойчивости 
С Р С  с внутрисимвольной ППРЧ и синтезированным квазиогтти- 
мальным алгоритмом полностью совпадает с оценкой помехо
устойчивости СРС с внярисим вольной ППРЧ, квадратичным 
детектированием и нелинейным сложением субсимволов при 
„идеальном" измерении мощности помехи. Дальнейший анализ 
зависимости СВО  на бит Pg (3 .50) детально изложен в четвертой 
главе.

При сильных сигналах, когда 1п/0(* ) я л г ,  оптимальный алго
ритм обработки (3.20) аппроксимируется выражением

Случайные величины у / ( к )  и У /(к) ,  входящие в (3.51), 
можно представить подобно (3.39а) и (3.396) в виде:

Нормированные случайные величины z {k = у ; ( к ) / а к (3.52а),
в которых содержатся элементы полезного сигнала, распределе
ны по закону Райса с  плотностью вероятности

где а  = Ак / 2сг*.
При этом моменты случайных величин z\*  определяются из 

выражения [24]

Для рассматриваемого случая, когда а » 1 ,  с  учетом асимпто
тического представления ги п ери м етри чески х функций t -̂ 1 (*) 
получим, что

3.3.2. Случай „сильных" сигналов.

(3.51)

(3.526)

тл  = М [ г ”к } = 2 "/ 2 Г ( п / 2 + 1 ^ F , ( - п / 2 ;1 ;-а 2 / 2)
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/;?1* = Л /{ли } = а ( |  + - 0 ;

(3.53)

В свою  очередь, нормированные случайные величины 
г 2к -  У/(к) /а к (3 .526), в которых отсутствуют элементы полез
ного сигнала, распределены по закону Рэлея с  плотностью веро
ятности

В соответствии с (3 .54) математическое ожидание и дисперсия 
случайных величин z^k определяются из выражений [24]:

В общем случае точное распределение сформированных ста
тистик решения

описывается весьма громоздкими формулами. Поэтому для на
хождения УВО на бит Р(Е;у\1) воспользуемся тем положением, 
что для сильных сигналов закон распределения Райса достаточно 
хорошо аппроксимируется нормальным распределением с мате
матическим ожиданием Ак / 2 ъ к и единичной дисперсией [24].

Таким образом, можно принять, что статистика решения z x 
распределена приближенно по нормальному .закону с математи
ческим ожиданием пц и дисперсией ст2

(3.54)

(3.55)



В силу предельной теоремы можно считать, что статистика 
решения z 2 также распределена приближенно по нормальному 
закону с параметрами

//?2 = %/2тг yG0 + G y /y

L л л !  л
4 - 7 с_2

2 ~ “  ~~2 1

(1 5 6 )

В соответствии с алгоритмом (3.20) выходная статистика z  оп
ределяется разностью статистик z\ и z2 . Учитывая принятые 
выше аппроксимации распределения статистик z\ и z2 нормаль
ными законами, разность случайных величин Z\ - z 2 (выходная 
статистика) также будет распределена по нормальному закону с 
математическим ожиданием и дисперсией, равными

A/{z, -  z 2} = ml - m 2 ;

D { z x - z 2) = a* +a\ - 

Таким образом, УВО  на бит можно представить выражением [44]

P(E-y\I) = Pr \zx -  z 2 < 0} = ie r fc
ГП\ -  1712

(3.57)

и определяются формула-Здесь параметры /щ и т 2 , а , и 
ми (3.55) и (3 .56); erfc(лг) - дополнительная функция ошибок, 
которая определяется формулой

Заметим, что в литературе по теории статистической связи и 
ее приложениям при определении вероятности ошибки на бит 
информации широкое применение находят и другие интеграль
ные формы нормального распределения, линейно связанные ме
жду собой.

В табл.3.1, приведены определения и взаимосвязь различных 
интегральных функций нормального распределения.
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Таблица 3.1

Взаим освязь интегральных форм нормального распределения

Функция F {x ) <?(*> Ф0{х) Ф (* ) c r f ( jf ) crfc(Ar)

Гауссовский 
интеграл вероят
ностей (ошибок)

Fix) Ф0(х)+± Ц л ) ‘ - И й

Дополнительная 
функция к гаус

совскому интегра
лу вероятностей

1 ■Fix) *Ы й ] И й )

• о М - з Ь Н

Интеграл вероят
ностей (функция 
Лапласа)

F W - i | -C 4*> фо<*> Мл) г Н Й

Функция Крампа
7F(x)~i 1 - 2  (X*> 2Ф0(* ) ф(х)

Ч л ) ' - ' Ч л )

1 *
сгГ(.г)= ~= / ехр(-г2 ] л

Л о  *

Интеграл (фун
кция) ошибок

1Г(Л х)-1 1-2(?(Л .г) 2Ф0 ( Д г ) Ф (Лл-)
erf(.r) I-сгГс(дг)

erfc(.v)»-^. fexp( • 
v * *

Дополнительный 
интеграл ошибок

?.-2F{&x) 2Q{j2x) 1-2Ф0 ( Д г )
l-erf(,r) erfc(.v)
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Глава 4

ПО М ЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ АДАПТИВНЫ Х  
АЛГОРИТМ ОВ ДЕМ ОДУЛЯЦИИ СИГНАЛОВ  
С ВНУТРИБИТОВОЙ ППРЧ и двоичной 

ЧАСТОТНОЙ М АНИПУЛЯЦИЕЙ

4.1. Структурные схемы демодуляторов

Техническая реализация синтезированных оптимальных и ква- 
зиоптимальных алгоритмов адаптивного различения сигналов с 
внутрибитовой ППРЧ достаточно сложна. Поэтому в С РС  с 
П ПРЧ и частотным разнесением информационных символов 
широко используются квазиоптимальные схемы обработки [9-15], 
которые по помехоустойчивости практически не уступают опти
мальным алгоритмам, но намного проще в реализации.

В качестве квазиоптимальиых схем  обработки сигналов с  
внутрибитовой ППРЧ могут применяться различные типы двух
канальных демодуляторов с  „мягким” и „жестким” порогом при
нятия решения [10-15]. Применение сигналов с  П ПРЧ и частот
ным разнесением символов может быть эффективным только 
при использовании в демодуляторах нормирования (взвешивания) 
принятых субсимволов [10-15].

Типовые структурные схемы таких демодуляторов изображены 
на р и с.4.1,а-г, где представлены: демодулятор с квадратичным 
детектированием и линейным сложением выборок (рис.4.1,а);

Выборка t=kTh\ k - l tL

а)

Рис. 4.1. 
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демодулятор с квадратичным детектированием и нелинейным 
сложением выборок (р и с.4 .1,6); демодулятор-с квадратичным де
тектированием и нормированием выборок мягким ограничите
лем (рис.4.1,в); самонормирующийся демодулятор с квадратич
ным детектированием (рис.4.1,г).

Выборка ЫкТ& k=\,L 
б)

ПФ
..единица4

w./i>

ПФ
..нуль“

Выборка t=kTfok=\%L 
в)

Выборка t-kTfo k=\tL
г)

Рис. 4.1.
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На рис.4.1 обозначено: ПФ - полосовой фильтр; КД -  квадра
тичный детектор; ц* - весовой множитель; Г\&Г2к ‘  выходные 
выборки КД огибающей, формируемые в момент времени t-kT ^  
k=\,Ly соответственно в канале „единица** и „нуль"; z\fĈ 2k -  вы

борки, полученные в результате нормирования; ZUZ2 - статисти
ки реш ения; z  -  выходная статистика.

Общность рассматриваемых демодуляторов состоит в том, что 
они обеспечивают формирование выборок г,*, /=1,2; k=\,L; неко- 
гереитное сложение всех L  выборок zy *, /=1,2; k~\yL\ выработ
ку решения относительно принятого бита информации, энергия 
которого

E s = E b = P sTb =PsLTh ,

где Ps -  мощность сигнала; Ть -  длительность бита; Tj, -  длитель
ность субсимвола (скачка частоты).

При этом в демодуляторе с  нелинейным сложением для обес
печения нормирования выборок /у* имеется дополнительный 
канал измерения мощности помехи ст*2 и формирования весовых 
множителей вида ц*=1/ст*2 на каждом скачке частоты. Демодуля
тор с таким видом нормирования называется демодулятором с 
адаптивной регулировкой усиления (АРУ). Нормирование квад
ратов огибающей rjk в демодуляторе с  ограничителем достигается 
выбором постоянного порога ограничения, уровень которого ус
танавливается исходя из обеспечения минимальной СВО  на бит 
для заданного отношения сигнал-шум приемника Es/Gq и  числа 
субсимволов L  при отсутствии помехи. В самонормирующемся 
демодуляторе нормирование выборок г/*, /=1,2, k= l fL,  произво
дится за счет их умножения на весовой множитель вида:

Ик = - * , *  = (4.1)
г \ к  +  г 2 к

формирование которого осущ ествляется дополнительной схемой 
нелинейной обработки.

Для выработки информационного решения в анализируемых 
демодуляторах используется схема с  мягким порогом решения, в 
которой сначала осуществляется сложение субсимволов, а затем - 
выработка решения относительно принятого бита информации. 
Напомним, что в схеме с  жестким порогом решения сначала вы
рабатываются частные решения относительно принятого субсим
вола, а затем - решение в целом по всему биту информации.

Решение по принятому биту информации в каждом из демо
дуляторов принимается в соответствии со значением выходной 
статистики

z  = z { - z 2, (4.2)
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которое сравнивается с  пороговым (нулевым) уровнем. При z>О 
принимается решение в пользу символа 1, а при z<0 - в пользу 
символа 0. Решение будет принято с ошибкой, если при переда
че символа 1 (сигнала на частоте f\) окажется, что z<0, и наобо
рот, при передаче символа 0 (сигнала на частоте /2) - z>0.

Анализ помехоустойчивости демодуляторов рассматривается 
применительно к сигналам с внутрибитовой ППРЧ и неслучай
ной двоичной ЧМ в условиях действия шумовой помехи в части 
полосы. В качестве модели подавления примем, что смежные 
каналы (каналы „единицы11 и „нуля41) при их равномерном рас
пределении в общей полосе частот Ws либо одновременно по
давляются помехой с вероятностью у, либо не подавляются с  ве
роятностью (1 -у ). Таким образом, в данном бите информации 
помехой может быть подавлено 1 из L  частотных элементов, 
/ = 0 ,1 ,2 ,...,£ . На остальные ( L - I ) субсимволы воздействуют толь
ко собственные шумы приемника n(t).

При выбранной модели подавления С ВО  на бит Рддля  С РС  с 
ППРЧ и частотным разнесением бита в общем случае определя
ется из известного выражения

случае подавления помехой / субсимволов из Д  которая зависит 
от типа демодулятора.

Из (4.3) следует, что анализ помехоустойчивости СРС с внутри
битовой ППРЧ заключается в нахождении УВО  на бит Р/(Е;у|/) 
и последующей оценке С ВО  на бит Р% от параметров и характе
ристик С РС  и станции помех Pe - P ^ ^ E sIGj ^EJG o).

Ш умовая помеха в части полосы, как было принято выше, 
может быть представлена в виде сосредоточенного по полосе га
уссовского шума 7 ( f ) ,  мощность Р.- которого ограничена и рав
номерно распределена в полосе yWs. При этом мощность помехи 
о в о зд е й с т в у ю щ е й  на каждый субсимвол в подавляемой полосе 
частот у Ws ,

где G j-  средняя спектральная плотность мощности шумовой по
мехи в пределах общей полосы WSi Gj=Pj/W^ F/j - полоса про
пускания канала демодулятора.

Для анализа помехоустойчивости С Р С  действующий на входе 
демодулятора совокупный сигнал xk(t) представим в виде:

° ) = P j / ( ' l W s )F h = G j F h h , (4.4)
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s&(t) + -/ *(0  -» nk(t) с  вероятностью у;
sk (t) + nk (t) с  вероятностью ( I - у ) ;  (4 5)

(k -\)Th < t < k T h , k  = \ J ,  

где s/c(t) - сигнал, несущий информацию,

а к ' случайные фазы, равномерно распределенные в пределах

Так как было принято, что помеха J ( t )  и собственные шумы 
ириемника n(t)  являются гауссовскими процессами, то на выхо
де полосовых фильтров демодулятора, разделяющих частотные 
элементы символов (I и 0) и имеющих прямоугольную АЧХ с 
полосой пропускания

и центральными частотами

эти процессы можно представить в виде квадратурных составля
ющих:

где /с* ( 0 , Jsk(0 > пск(0 , fiskU) - статистически независимые гаус
совские случайные величины со средним значением, равным ну
лю , и дисперсией

D { J ck{t)) = D { J sk{l)) = o\ ;  D{nck(t)} = D{nsk(t)) = c l .  (4.8)

Используя результаты работ 19-15,50], выполним анализ поме
хоустойчивости СРС с внутрибитовой ППРЧ и неслучайной 
двоичной ЧМ для приведенных выше структурных схем типовых 
демодуляторов в условиях действия шумовой помехи в части по
лосы . Такая помеха при выбранной модели подавления С РС  с 
ППРЧ может рассматриваться как нестационарная.

[0,2тф

(4.6)

J k(t) = J ck(t) cosw jt + J sk(t) sinw / ; 

nk{t) = na (t) cos® ^  + n ^ t)  sin w jt;

/ = 1,2 ; k  = \ J ,

(4.7)
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4.2. Помехоустойчивость демодулятора 
с линейным сложением выборок

В соответствии со структурной схемой демодулятора (см- рис.4.1,а) 
выходная статистика алгоритма

z = Y . r\ k -"L r2 к = (4-9>
к= 1 *«=1 *=1

где z k = z n - z l k . (4.10)

Учитывая (4.5) и (4 .7), выходные выборки КД огибающей Г\к  
и Ък  при t-kTfj  для канала „единица", в котором присутствует 
сигнал, и канала „нуль“, где нет сигнала, можно представить в виде: 
при наличии помехи

riк = y w s <x*Qk + J c M Th) + nc\(kTh ) f  +
+ [ j2Ps sinQk + J sl(kT6)+ nsl(kTh)f\  (4.11)

r2 k ~ \Jc2 (kTh)+ nci ( k l й)]2 + 1/У2(^7'л) + ns2(kT/])]2 ; (4.12)

в отсутствие помехи

Л * = [V 2 ^ c o s < ? 4. + ncl(kT/,)]2 +[j2PsSinQk + л у|( * Г Л)]2; (4.13)

Г2к = п]г{кТ„) + п]2 (кТь).  (4.14)

В  (4 .1 1 )-(4 .14) обозначено: -jlP s cosQk и ^2PSsinQk -  вели
чины, характеризующие элементы символа 1; Qk - случайная фа
за, равномерно распределенная на интервале [0,2я]; k  = \>L.

Для определения СВО  на бит Рр при выходной статистике
(4 .9) целесообразно использовать характеристическую функцию 
<7z(v )| I0 ]

G Z ( у )  =  E b i n Q \ e x v U v z ) \  =  ^ , , л , < ? [ е х р ( > 2 ^ * ) ] .  (4 1 5 )

где 5/ - дискретная случайная величина, принимающая два зна
чения (1 и 0),

5/ =

1, если J к.(/) присутствует в x k(t)
с вероятностью у; . .  . . .

0 , если J k(t) отсутствует в x k(t) '
с  вероятностью ( 1 - у ) .
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Т ак как {z *} , k = l , L t являю тся независимыми, то определе
ние функции Gz(v) (4.15) сводится к нахождению £ -й  степени 
характеристической функции любого из z *  , причем математиче
ское ожидание Д е х р (yvz)] определяется по независимым слу
чайным величинам 6/, п и Q. При этом производится усреднение 
по случайной величине б/, используя то свойство, что характери
стическая функция суммы случайных величин есть произведение 
характеристических функций отдельных случайных величин. За
тем осуществляется усреднение по случайным величинам 
n=(nc>ns) и случайной фазе Q& Д алее, разлагая в  степенной ряд 
экспоненциальные функции, включающие j v  в показатели сте
пени, в явном виде получим характеристическую функцию [10]

Плотность распределения вероятности выходной статистики z  
с  использованием характеристической функции определяется пу
тем обратного преобразования Фурье

Полученная таким образом плотность распределения вероят
ности P(z)  интегрируется по отрицательным значениям z  для 
получения С ВО  на бит

L т
< ? »  = Z (  /)(! -  У У У L~' ехр(-/?02 ) e x p [ - ( i  -  l) q l \ х 

/=о

(4.17)

где

(4.18)

(4-19)

P ^ = h .  °?ехр ( - J wz)Gz(y)<k- (4.20)

о
(4.21)
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Следуя указанным преобразованиям, в [ 10] показано, что СВО 
ия бит в общем виде может быть представлена формулой

РЕ = Z t f l d - r ) ^ 7 exp (~ / < ?^ )exp l-(Z ,-/ )?£]x
/=0

ъ  ъ № ы ) т№ - п я } \ * \ ± л , ч 1+ > л ,  ;
X Z  L — — ----- — \ Ь А2 Л ^ п )  + Х А Аг{т,п)

/л=0л=0 /".// •  L r s Q г*0
,(4 .2 2 )

где 9дг = Es/{GqL)\ q\ = Es/L (G 0 +Gjfy); A2r{m,n), А г̂(т,п) -  ко- 
эффициенты разложения в элементарную дробь.

При г=0 коэффициенты разложения A2q и А4о равны нулю 
для всех т и п .  При г= 1 ,2 ,...,/ , / = 0 ,1 ,2 ,...Д  коэффициенты раз
ложения Ajrim^n) имеют вид:

| . 1 - 7 + л .  | t L - f
А2г(ш ,П) = (^  ( - - )  (— )•

у Р 1 / + д ; / - г - * | / 26 ч*  
( I - г - к ) \  ll + s i  '

^  P\L - / + n ; k - i ] P \ L - /; / bs + 1\' ,4
£ 0 Л и - i ) !  U - i r  ( 23)

Коэффициенты A*q при r = l , 2 , . и / = 0 ,1 ,2 ,...,£  определя
ются из выражения

r P[J  + m ; L - ! - r - k ) a +b\k 
h  ( L - 1 -  г -к )\  \1 - 6 1 '

х V  Р\1',к -  i\P[L-1 + пи\П-Ь\‘ (4 74)
U  J , (k  -  /)! 1 2 I '  (4Z 4)

В (4.23) и (4.24) обозначено: Р(т9п) - символ Похгаммера,

л-1

Р(т,п)  = ( т ) П -  /77(/т7+1)(ш+2)...(/т7 + л - 1 )  = J J (/ n + y ) ;  (4.25)
/=о

П р и  /77,/7>0

= (4.26)
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где Г (л) - гамма-функция,

Г(п  +1) = пГ(п)  = //!; Г (л )  = ( я - 1)!; (4.27)

д g 0 + G j h

Выражение (4.22) для С ВО  на бит Р% является наиболее об
щим и справедливым для любого числа скачков частоты L> I в 
течение одного бита 7J,.

Если принять, что скачки частоты отсутствуют, то при L =1 
выражение (4.22) приобретает вид:

При преобразовании формулы (4.22) учтено, что при L=\

Выражение (4.30) представляет собой СВО  на бит для СРС с 
одиим скачком частоты (L = l)  на двоичный разряд в условиях 
воздействия шумовой помехи в части полосы и полностью соот
ветствует полученной ранее зависимости СВО  на бит (см. (2.37)).

Для случая малых собственных шумов приемного устройства 
С РС , когда Es/G q~* оо, точное выражение для СВО  на бит имеет 
вид [10]:

P£ (L-\) -  2(1 - у ) ехР (-£д г) X  /771(2 ^ )  +
/77=0

(4.29)

/ | Л + / 1 7

-y -j , С ВО  на бит Ре  при L - 1

_ 2(<70+С77-/у)
]  + I ( I - Y ) e x p [ - ^ }  (4.30)

160



где Л*о(л)=0 для всех л = 0 ,1 ,2 ,. . . ;

P [ L - l + n \ L - l - r ]л i \ n L - i+n\i
A^rin)-\2) ( £ _ / _ r)l

для всех / * = 1 , 2 , . /=0, 1, 2, . . . , Z.
На основе приведенного анализа и полученных аналитичес

ких выражений можно построить графические зависимости СВО на 
бит Р£ для различных исходных данных в условиях воздействия 
шумовой помехи в части полосы. Используя результаты [10], на 
ри с.4.2-4.6 представлены графики СВО на бит оптимального 
значения у от обобщенных параметров С РС  и станции помех.

На рис.4.2 приведены графики СВО на бит Ре  как функции 
от части подавляемой помехой полосы (коэффициента у) при 
Es/G q-\2>335 дБ и числе скачков частоты L=4, отношение сигнал- 
помеха E JG j выступает в качестве параметра.

Рис. 4.2.

Из графиков на рис.4.2 видно, что для каждого отношения 
Es/Gj имеет место оптимальное значение у=у0/* ,  при котором 
СВО  на бит /^принимает максимальное значение.
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1 2 3 4 5 6 

Рис. 4.3.

Графики зависимости опти
мального значения части по
давляемой помехой полосы уор{ 
от числа скачков частоты 
L=1 ,2 ,... ,6  при Es/G ^\3y35 дБ  
(что соответствует 7 ^ = 1 0 -5 в
отсутствие помех и L= 1) при
ведены на рис.4.3, в качестве 
параметра используется отно
шение сигнал-помеха Es/G j.

И з графиков видна сравни
тельно слабая зависимость yopt 
от L, а для L >3 оптимальное 
значение уор[ остается практи
чески постоянным для данного 
отношения Es/G j.

На рис.4.4 изображены зави
симости СВО  на бит Ре, вы
численные с помощью (4.22), 
как функции отношения сиг- 
нал-помеха £ S/G j при у=уор{) 
ES/G0=13,35 дБ  и £ = 1 ,2 ,3 ,4 , о в 
качестве параметра.

Особенностью этих графи
ков является то, что СВО  на 
бит Ре  повышается при увели
чении L  и постоянной энергии 
сигнала Е? Это объясняется 
повышением потерь при не
когерентном линейном сложе
нии элементов сигнала в сум
маторах демодулятора. В связи 
с  этим такой демодулятор не 
может быть рекомендован для 
использования в С РС  с ППРЧ, 
в которой для защиты от шу
мовой помехи в части полосы 
осуществляется частотное раз
несение символов.
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На рис.4.5 приведены 
графики зависимости СВО  
на бит Р е  о т  отношения 
сигнал-шум Es/Gq при L - 1, 
в качестве параметра вы 
ступает отношение сигнал- 
помеха Es/Gj. Здесь же 
штриховой линией изобра
жен график зависимости 
С В О  на бит Р е  в  отсутст
вие организованных помех.

И з графиков на рис.4.5 
видны предельные возмож
ности С РС  с  П ПРЧ, в ко
торой используется демо
дулятор с квадратичным 
детектором и линейным 
сложением выборок.

На рис.4.6 представле
ны  графики зависимости 
С ВО  на бит Ре  оп отноше
ния сигнал-помеха Es/G j 
при Es/G q-  13 ,35дБ , L - 2, 
У-У opt Для оптимальных 
шумовых помех в  части 
полосы  и у=1 для шумо
вых широкополосных по
мех (Ш Ш П ).

Приведенные графики 
четко иллюстрируют не
эффективность Ш Ш П  по 
сравнению с оптимальной 
помехой в значительной 
части диапазона отноше
ний сигнал-помеха Es/Gj.
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4.3. Помехоустойчивость демодулятора 
с  нелинейным сложением выборок

Структурная схема данного демодулятора приведена на 
р и с.4 .1,6. На входы перемножителей по каналам „единица" и 
„нуль“ поступают напряжения, которые описываются выраже
ниями (4 .11)-(4 .14) и могут быть представлены в виде:

к-м  скачке частоты; v,kt / = 1 ,2 ,3 ,4  -  нормированные независи
мые гауссовские случайные величины с нулевым средним и дис
персией, равной 1,

И з (4.32) следует, что Г\к равно произведению о 2к  и случайной 
величины, распределенной по закону х2 с  Двумя степенями сво-

дению и случайной величины, распределенной также по за
кону х2 с  двумя степенями свободы. При условии, что канал 
измерения мощности помех является идеальным и формирует ве
совой множитель 1/ст^, на выходе перемножителей (см .ри с.4.1,6) 
имеют место нормированные выборки Z\k  и Z 2 b  описываемые 
выражениями (4.32) и (4 .33), у которых исключены с 2к.

Статистики решения алгоритма z\ и Z2 получаются путем сум
мирования Z\k  И Z2JC-

Т ак как {zxk} и {z 2k} - независимые случайные величины, рас
пределенные по закону х2. то статистика решения z u содержащая
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Г2 к + v 4jt)2> k -\ ,L , (4.33)

с  вероятностью ( 1 - у ) ;  у 
где.  г / , г  (4.34)

+ G j h ) F h  с  вероятностью у;

P Jv \  - отношение мощности сигнала к дисперсии помехи на

° к G*  (4.35)
vj ( кТп) - 11 ^ с 2 (кТь) . v f л _ ns2 (кTh)+Js2(kTh)

боды и параметром нецентральности 2PJ<s\\ /2*  равно произве-

L L

z \ = Y ,Zlk> Z 2 ~ YuZ2k' 
it* 1

(4.36)



полезный сигнал, представляет случайную величину с х2-распре- 
делением, 2L  степенями свободы и параметром нецентральности

Х , = 2 £ ^ / а 5 ,
*=1

(4-37)

а статистика решения Z2, в которой отсутствует сигнал, описыва
ется центральны ^-распределением с 2 L  степенями свободы.

Для рассматриваемых С РС  с внутрибитовой ППРЧ в случае 
подавления помехой / субсимволов из L  (/ = 0 ,1 ,2 , . . . ,£ )  СВО  на 
бит при равновероятной передаче информационных символов 
определяется из выражения (4.3)

^  = Z ( / ) a - Y ) V - 4  д < * ;П л , 
/=0

(4.38)

где Рий(Е\у\1) -  УВО  на бит при подавлении / из L  субсимволов 
сигнала с  ППРЧ для демодулятора с квадратичным детектирова
нием и нелинейным сложением выборок.

Используя результаты |11], можно показать, что УВО на бит 
для демодулятора с нелинейным сложением выборок

РШ(Е-М1)= Ш ) Г t  [rr - m (4-39)
г=0 т=0

где X/ - условный параметр нецентральности, который в соответ
ствии с (4.37) при подавлении / из L  субсимволов имеет вид;

х - 1  
1 ~ L

IE,

-Go + Gj h

Е '
H L - П Я -

0J
/  = U ; (4.40)

( Гr -rn^)  ~ числ0 сочетаний из ( r + L - 1) по r-m;  Es = LPs/F/j.

При L = 1 полученное выражение (4.38) с  учетом (4.39) и (4.40) 
можно представить следующим образом:

W  = l) = ехР ("9 г / 2 )  + -  Y ) e x p ( -^ / 2 )  (4.41)

или

Pe {L=\) = 2 Y ехр
2 (Gb + G j h ) \ + | ( 1 - т ) е х Р[ - Щ  (4-42)

Выражения (4.30) и (4.42) тождественны. Это указывает на тот 
факт, что при L = 1 различий в СВО  на бит для демодуляторов с 
линейным и нелинейным сложением выборок не существует.

165



Рис. 4.7.

В соответствии с результата
ми [11,13] на рис.4.7-4.10 изо
бражены графики зависимости 
СВО на бит от системных па
раметров СРС и станции по
мех PE~P^Cioph Es/Gq, Es/Gj) 
(4.38). J

На рис.4.7 изображены гра
фики зависимости оптималь
ного значения ŷ fopt от числа 
скачков частоты в бите L  при 
В Д )= 1 3 ,3 5 д Б , в качестве па
раметра используется отноше
ние Es/Gj.

И з графиков видно, что 
для демодулятора с А РУ  (по 
сравнению с демодулятором с 
линейным сложением выбо
рок) уорГ значительно увели
чивается от числа субсимво
лов в бите L.

На рис.4.8 приведены гра
фики С ВО  на бит Р е  в за
висимости от отнош ения 
сигнал-помеха Es/Gj при 
Е 5/ О о =\3,Ъ5л Б  и  наихудших 
помехах у^орг- В качестве па
раметра СВО на бит выступа
ет число скачков частоты L  в 
одном бите.

На этих графиках СВО 
на бит Ре видно, что для 
участка со сравнительно 
большой мощностью помехи 
EJC7у<15...35дБ можно ис
пользовать принцип скачко
образного изменения частоты 
в бите. Следует отметить, что 
в данном примере рабочая 
характеристика Ре не улуч
шается при увеличении L бо
лее трех.
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На рис.4.9 представ
лены графики зависи
мости СВО  на бит Ре  
для помехи в наихуд
шем для приема сигна
ла случае у = уорГ как 
функции отношения 
сигнал-шум Es/Gq для 
L - 2, в качестве пара
метра применяется от
ношение EsIGj..

Приведенные гра
фики четко показыва
ют влияние мощности 
организованной поме
хи в части полосы на 
С ВО  на бит информа
ции. При больших от
ношениях Es/Gj>№ дБ  
С ВО  на бит Ре  стре
мится к СВО  на бит 
без помех PEq .

На рис.4.10 изображе
ны графики зависимости 
С ВО  на бит Р е  о т  отно
шения сигнал-помеха Es/Gj 
для случая шумовой ши
рокополосной организо
ванной помехи (у=1) при 

=13,35 дБ для раз
личных значений L.

При данном виде по
мех демодулятор с ли
нейным сложением и де
модулятор с нелинейным 
сложением обладают оди
наковыми характеристи
ками помехоустойчивости. 
Это объясняется тем, что 
при Ш Ш П  в демодулято
ре с нелинейным сложе
нием по всем выборкам 
сигнала с  ППРЧ исполь-

Es/Gjt дБ

Рис. 4.10.
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зуется однородное взвешивание (нормирование) с  весовым ко
эффициентом

И * = - Ч -  <4 -43)a 0+ c j

И з сравнения графиков, изображенных на рис.4.8 и рис.4.10, 
следует, что при уменьшении числа скачков частоты L на ин
формационный символ различие по эффективности между оп
тимальной ограниченной по полосе помехой и Ш Ш П  уменьша
ется.

В схеме демодулятора с  нелинейным сложением выборок пред

полагается, что для формирования весового множителя \хк=\/а\
имеется идеальный канал измерения мощности помехи на каж
дом скачке частоты. Однако в работе [11] не указывается, какими 
техническими решениями можно обеспечить измерение мощ 
ности помехи для каждого частотного элемента сигнала, подвер
женного воздействию помехи.

На рис.4.11 показана структурная схема приемного устройства 
адаптивного различения дискретных сигналов с  внутрибитовой 
ППРЧ и двоичной ЧМ , обеспечивающ ая формирование оценок 
весовых множителей вида [46 ,47]

1

а к

Для этой цели используется описанная ранее структурная схе
ма (см. рис.3.3), основанная на принципе „упреждения” (по 
сравнению с приходом на вход приемника частотных элементов 
сигнала) измерения мощности шумовой помехи в части полосы.

В  такой схеме измерение мощности помехи на частоте кана
лов „единица** и „нуль" осущ ествляется в периоды времени, пред
шествующие появлению частотных элементов сигнала на входе 
приемника СРС. Это достигается благодаря наличию в схеме до
полнительного синтезатора частот, управляемого ГП С кода, и 
схемы управления работой интеграторов. Нелинейный элемент и 
делитель напряжения формируют весовой множитель Д к .
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4.4. Помехоустойчивость демодулятора 
с  мягким ограничителем

Трудности формирования весовых множителей ц^-1/о^ в  де
модуляторе с А РУ можно обойти путем использования демодуля
тора с ограничителем (см .рис.4 .1 ,в). В данном демодуляторе вы
ходные выборки квадратичных детекторов г\ь rib  перед 
накоплением в сумматорах каналов подвергаются нормированию 
мягким ограничителем. Как указывалось ранее, порог ограничи
теля устанавливается таким, чтобы обеспечить минимальную 
С ВО  на бит Pg д л я  заданных отношений сигнал-шум Es/Gq и  
числа скачков частоты на бит L при отсутствии шумовых помех в 
части полосы. Для проведения анализа помехоустойчивости де
модулятора идеальный мягкий ограничитель может быть заменен 
Л^уровневым квантователем. В [11] указывается, что при N= 32 
результаты очень близки к идеальному ограничителю с мягким 
порогом. При таком подходе, исходя из структурной схемы де
модулятора, статистики решения алгоритма z\ и Z2 определяются 
из выражений

где Z\k и Z2k - дискретные случайные величины, принимающие 
значения

bj,bj - уровни квантования выходного сигнала Z\k и z 2*; ai,aj - уров
ни квантования входного сигнала г\к и г2к.

В  этом случае нормированный порог ограничителя

который однозначно связан с уровнем квантования Д уравнением

В соответствии с (4.3) при рассматриваемом типе демодулято
ра С ВО  на бит в С РС  с П ПРЧ при равномерной передаче суб
символов по диапазону частот Ws

где Рдо(Е;у\/) -  УВО на бит демодулятора с ограничителем при 
подавлении /из £  частотных элементов.
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(4.44)

z \k = bi *1**\к<аМ>'
z 2k=bj для

/,У = 0,1.2..... W -l; k = \,L\ .
(4.45)

(4.46)

Д  =  Л / ( Л / - 1 ) . (4.47)

(4.48)



Условная вероятность ошибки Р̂ 0(Е\у\1) для данного демоду
лятора при представлении мягкого ограничителя квантователем 
может быть записана в виде [11,13]:

У\П
Ц Ы -1)1 L(N-\)

£  £ P r {z ,= M }P r {z 2=.ma} +
/7=0

L{N~ 1)
/77=/7+1

+ г  £ P r { z ,= Z 2^ A } ,
1 /77=0

(4.49)

где Pr{zi=;?A} и .Р г{г2=УПД} - плотности распределения вероятнос
тей для статистик решений Z\ и Z2, которые могут быть пред
ставлены как /,-кратные свертки дискретных вероятностей; при 
этом

Р1-{ЛГ1* = /7Д} =

( N - ] ) g $  v '  ' v V(TV-I)cj^
для л  = 0 ,1 ,2 ,...,УУ-2;

(4.50)

Pr {x2k=m&} =

exp

exp

^V-1V2ct 

fxj2
(4.51)

/ ---- у]  Д Л Я  /77= 7V-1,
v 2 a J/

где (? (a ,z )=  Jy ex p ^ ------- - — y§(ya)dy-  функция Маркума;

ai =
ста -G r,Fk с вероятностью ( 1 - y ) ;2

о -  w oJ h
k ctq + ciy = (G0+ G j/y )F fy с  вероятностью у;

= l G°
[Go + Gj

в отсутствие помехи;

/у при воздействии помехи.

Появление дополнительного члена Pr{zi=z2=./77A} в (4.49) объ
ясняется тем, что при квантовании для случая Zj=Z2 имеет место 
конечная, не равная нулю, УВО на бит Pjx0(E\y\I).
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Используя выполненный анализ, а также результаты [11], на 
рис.4.12 и рис.4.13 изображены графические зависимости, харак- 

D теризующие влияние систем-

10'

10

10

10

Es/G0 = 13,35 дБ 
1 = 1 
Y = Yopt

ных параметров С РС  и стан
ции помех Es/G q, Es/Gj , N, 
L на СВО  на бит р£.

На рис.4.12 приведены 
графики зависимости СВО  
на бит Ре  для наихудшего (с 
точки зрения помехоустой- 

-2 чивости) случая у=уopt яля
демодулятора с /V-уровневым 
квантователем для L=1, 
E s/ G q= \ 3^ 5  д Б , в качестве 
параметра используется чис
ло уровней квантования.

Из рис.4.12 следует, что 
при N= 32 имеют место ошиб
ки Ре, очень близкие к ошиб
кам, полученным для иде
ального ограничителя с мяг- 

-■—■—*—1—■—■—1—*— • £  /G-, дБ ким порогом ограничения.
0 10 20 30 40 50 5 р Графики зависимости

Рис. 4.12. С ВО  на бит РЕ для у=у0/7,,
Es/G q=13,35 дБ , N=32 как 

функции отношения сигнал-помеха .Ẑ /бг,- приведены на рис.4.13. 
В качестве параметра используется число субсимволов £ = 1 ,2 ,... ,6 . 

р  Из рис.4.13 следует, что
только в определенном диа-

10-4

10-5

10

10

10*

10-з

10"

10'

Es/G0 = 13,35 дБ 
N=32

10 20 30 40 

Рис. 4.13.
50

пазоне отношении сигнал- 
помеха Es/Gj имеет место 
выигрыш в помехоустойчи
вости демодулятора с мягким 
ограничителем за счет разне
сения бита информации на 
частотные элементы. Так, при 
исходных данных, использу
емых для расчета графиков, 
отношение сигнал-помеха 
Es/Gj, при котором целесо
образно применять скачко
образное изменение частоты, 
лежит в пределах 15...30  дБ. 
При дальнейшем увеличении 
отношения сигнал-помеха 
Es/Gj улучшения в помехо- 

EJGj, дБ устойчивости демодулятора за 
счет частотного разнесения 
бита уже не наблюдается.
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4.5. Помехоустойчивость 
самонормирующегося демодулятора

Для реализации выигрыша в помехоустойчивости за счет час
тотного разнесения бита на субсимволы необходимо знание 
уровня мощности помех для демодулятора с нелинейным сложе
нием выборок, мощности сигнала и собственных шумов для де
модулятора с ограничением. На рис.4.1,г изображена структурная 
схема демодулятора с  нелинейным сложением выборок элемен
тов сигнала с  П П РЧ , для которого не требуется знания указан
ных выше параметров. В данном демодуляторе, который в [12] 
назван самонормирующимся, весовые множители ц* обратно 
пропорциональны сумме выборок каналов

Г\к + Г2 к
к  = 1 ,£ . (4.52)

Выборки Г\% и гчк в каждом канале демодулятора суммируют
ся после их индивидуального взвешивания и образуют статисти
ки решения Z\ и z2

L L L L

-  2 > i * = Z 7  к=\ к=1к=\г\к+г2к *=1 ы г\к+г2к
(4.53)

Выходная статистика Z~Z\-Z2 сравнивается с  нулевым поро
гом в устройстве сравнения с целью принятия решения относи
тельно передаваемого символа.

В результате умножения выборок КД огибающей rik, /=1,2, k=\,L, 
на весовой множитель ц *  формируются нормированные выборки 
zik и z 2k> которые можно представить в виде:

\к0 < z lA. =
' *  Г\к + Г2к

О < z2k = — — —  
Г\к+Г2к

<1

< 1 .

(4.54)

Следует заметить, что нормированные выборки z ^  и Z2k тес
но связаны между собой. Так, z 2k полностью определяется через 

а Z\к -  через z 2*:

0 < z lk = —2к Г. t  + Л
= 1 - т к

° ^ и = 7

1 к т  л2к
г\к

г\к+г2к
= 1 1 к s i ;

1 к + /2 к
= 1 2к

г\к +г2 к
- l - z 2 k z\.

(4.55)

Таким образом, осуществляемое в демодуляторе нормирова
ние фактически приводит к одной переменной zlk (или Z2k)• Для
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определения УВО  на бит Рсд{Е;у\/) самонормирующегося демо
дулятора выходные выборки квадратичных детекторов предста
вим выражениями, аналогичными (4 .32), (4 .33),

2 _

(4.56)г\к ~ Gk (^ fco s< P t + vl t j + {J ^ s m < ? t+ v 2 t )

г2к ~ к + v4*)>

где, как и ранее,

2 Г°о = с вероятностью ( 1 - у);
0  l — л  ̂ 5 . (4 .Э 7 )

+ Gj  = (G0 + G j/y )F b с  вероятностью у.

Точно так же как и в (4 .32) и (4 .33), независимые случайные 
переменные г\к и г^к распределены по закону х2 с  двумя степе
нями свободы, умноженными на с * 2. При этом г\к представляет 
собой нецентральное х2-распределение с  параметром нецентраль
ности 2/^/а^2, а Г2к - центральное х2_распределение.

Следует заметить, что при L> 1 значение статистики решения 
z 2 можно записать следующим образом:

z 2 = Z ( l - z u ) = Z l - Z z u = L - z 1. (4.58)
*=1 к=1 к=\

С  учетом изложенного в [12] выводится функция плотности 
вероятности суммы статистик решения Z\ и zj для нескольких 
значений L. При L> 1 с  учетом (4 .58) УВО  на бит для самонор- 
мализующегося демодулятора имеет вид

рса = Pr(z l <z 2 > = Pr [z\ <^}-

На основе этого далее определяются выражения для УВО  на бит. 
Так, для L - 1 УВО на бит определяется из выражения

2
JPca( ^ r |y) = P r{z 1< I }  = I e x p [-^ - ) ,

где
2 Г E J G q в отсуствие помехи;

Pl \ES/(G0 + Gj\y) при воздействии помехи.

При этом С ВО  на бит

PE(L=1) = 1 Ye x p [ - ^ - ^ - ^ ] + l ( l  - r ) e x p ( - ^ ) .  (4.59)
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Как и следовало ожидать, формула (4 .59) полностью соответ
ствует выражениям (4.30) и (4 .42), полученным для демодулятора 
с линейным и нелинейным сложением выборок при L - 1. Это 
объясняется тем, что при Z,=1 нормирование не влияет на при
нятие решения относительно принятого символа.

Зависимость выборок КД огибающей г\к, и, соот
ветственно, статистик решения z\ и z 2 между собой приводит к 
сравнительно сложной и громоздкой процедуре определения 
УВО  на бит 7^д(£*;у|/) самонормирующегося демодулятора при 
подавлении I субсимволов для различного числа L. Так, в [12] 
показано, что при L =2 УВО  на бит Рса(£;у\1) можно выразить в 
виде:

Рсл(Е',у\чЬ^\) =

= (?i2-  <722) " 3 (ехР ( - ? 2 ) х I Ч\ ( ? 12~ ч\ ) -  (Я\+ ч\ )] + (4.60а) 

+ е х р (-9 ,2 ) х [q* (qf- q\ ) + (qf+ q\ )]}, q\ф q\.

В случае, если qf=q*=q2y из (4.60a) имеем

P^iE; у I?,2; q\)~  | e x p (-? 2 ) ( l  + ? 2/3), (4.606)

где q {= E JG ^  q ‘ =Es/(GQ+ G ; /у).

Для сравнения приведем выражение для У ВО  на бит демоду
лятора с А РУ при L - 2, полученное из (4.39):

I К 1 + ^ j-)exp( - ^ 2)» ч}=ч\=ч2-

Используя (4.3) и (4 .606), выражение для С ВО  на бит / ^ д л я 
самонормирующегося демодулятора при L-2  можно записать в 
виде:

pe (L=2) = (1 -  у )2 рсд[в ; i\ q W i=  щ )  +

* 2 ,d  - r ) ^ ( f ; r t f - <ш >

+ Г гЛ д ( £ ; 2(G0+G,/r)l
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В условиях наихудшей помехи в части полосы у=уopt и пре
небрежительно малой мощности собственных шумов приемника, 
когда Es/Gfr+ao, СВО  на бит Ре  д л я  £ = 1 ,2 , 3 ,4  определяется из 
выражений [12]:

/>£ ( £  = l) = m a x ^ y e x p (-Y 2^ ) ;  (4.62)

РЕ( L = 2) = max \ у (l + у ^ - )  ехр(- у (4.63)

При этом PF {L - 1) (4.62) и PF (L=2) (4.63) можно предста-
max max

вить в более явном виде:

rexp(-G j/Es), Es/G j> 3,01 д Б  (у =  2G j/E s\, 

P e » J L  = 1) = \\zxv(-Es/2 G j), Es/G j^ ,0\  д Б  (у = 1 );

PF (L = 2) =
■*'n i3X

\M G 2j / E 2s , E J G j >6,9дБ  (у=2>/бG j/E s); 

l-cxp(-Es/2G y)(U E s/6 G .) , Es/G j< 6,9дБ  (у =  1).

P£ U  = 3) =

= m a x jjуЗехр(- у ~ )[] + ^ (у  щ )  + ̂ ( у  щ )  ] +

Е  Е
+ |у2 (1 - Т )е х р ( -  у ^-)\\  + 3^ 7] } ;  (4.64)

Р£ а  = 4) =

= m axjiy 4e x p ( - y ^ : ) [ l  + } | ( y ^ - )  + | i ( y ^ )  + щ ( у щ )  ] +

+ | у 3 ( 1 - у ) е х р ( - у ^ ) [ 1  + | (у 5§ - )  + ^ ( Г ^ )  ] } .  (4.65)

Для самонормирующегося демодулятора (как и для других 
рассматриваемых демодуляторов) при выбранной выше модели 
подавления существует наихудшее (с  точки зрения помехоустой
чивости С РС ) значение части полосы у0рь подавляемой сосредо
точенными помехами прй заданной мощности передатчика по
мех, Уоу//= у (Es!Gq, EsfGj, /,).
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На рис.4.14 [12,13,50] приведены графики зависимости СВО  
на бит р£ от доли подавляемой помехой полосы для самонорми
рующегося демодулятора при L= 2 , Es/Gq=\3,35 д Б  и  отношении 
сигнал-помеха Es/Gj в качестве параметра.

Рис. 4.14.

И з графиков видна явная зависимость подавляемой доли по
лосы у от отношения сигнал-помеха Es/Gj.

На основе проведенного анализа и результатов [12] на рис.4.15 
представлены графики зависимости СВО  на бит Ре  для само
нормирующегося демодулятора (сплошные линии) в условиях на
ихудшего подавления в части полосы у=уор, при Es/G$ = 12,31 дБ
(что соответствует Ре0 -  W -4 в отсутствие помех и L= 1) от отно
шения сигнал-помеха Es/Gj и различного числа скачков частоты 
на бит.

На этом же рисунке приведены графики зависимости СВО на 
бит Ре  для демодулятора с  квадратичным детектированием и не
линейным сложением выборок (штриховые линии). На рисунке 
видно, что как при очень сильном, так и при очень слабом по
давлении минимальная СВО  на бит Р'е  имеет место при L=1. Для 
остальных промежуточных значений отношения сигнал-помеха 
Es/Gj СВО  на бит уменьшается за счет разнесения бита на от
дельные частотные элементы при L - 2 или L -Ъ. При большом 
отношении сигнал-шум (Es./Gq>50дБ ) СВО  на бит /^возрастает
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с  увеличением числа скачков 
частоты на бит. Это объяс
няется некогерентными по
терями при сложении выбо
рок элементов сигнала.

Некогерентные потери 
ограничивают выигрыш, по
лучаемый за счет разнесения 
бита на отдельные субсим
волы. Поэтому при исполь
зуемом на рис.4.15 значении 
отношения сигнал-помеха 
£,Д ?о=12,31 д Б  график СВО 
на бит Ре  при L=4 не пере
секает график СВО  на бит 
/^при Ь=2.

На рис.4.16 изображены графики зависимости СВО  на бит Ре  
как функции от Es/Gj и числа скачков L при более высоком, по 
сравнению с рис.4.15, отношении £ 5/С?о=13,35 дБ.
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Как следует из рис.4.15, при увеличении отношения Es/Gq д о  
13,35 дБ графики зависимости Ре при L=3 и L =4 пересекают 
графики Ре при L = 1 и L - 2 в пределах достаточно значительного 
диапазона отношений Es/Gj, что свидетельствует о выигрыше за 
счет частотного разнесения бита информации. Штриховой лини
ей на этом рисунке изображены графики зависимости С ВО  на 
бит для демодулятора с квадратичным детектором и нелинейным 
сложением выборок.

Если отношение сигнал-шум т<> СВО  на бит Ре
уменьшается с увеличением числа скачков частоты L на бит. 
Графики зависимости С ВО  на бит как функции отношения сиг
нал-помеха Es/Gj при Es/G q-* oo представлены на рис.4.17.

Рис. 4.17.

Анализ графиков зависимости СВО  на бит Ре  от отношения 
сигнал-помеха Es/Gj (рис.4.15 и рис.4.16) показывает, что поме
хоустойчивость самонормирующегося демодулятора несколько 
уступает помехоустойчивости демодулятора с  квадратичным де
тектированием и нелинейным сложением выборок. Это объясня
ется тем, что в самонормирующемся демодуляторе весовой мно
житель ц* не является наилучшим по сравнению с идеальным 
весовым множителем, при котором проводится анализ помехо
устойчивости демодулятора с АРУ.

Следует заметить, что на это обстоятельство обращается вни
мание и в [12], где указывается, что помехоустойчивость само
нормирующегося демодулятора ниже, чем у демодулятора с  квад
ратичным детектированием и нелинейным сложением выборок.
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С целью получения в самоиормирующемся демодуляторе ве
сового множителя обратно пропорционального оценке мощ 

ности помехи ajj. на каждом к-м  скачке частоты, в [51] предло
жена модернизированная схема формирования весовых множи
телей (рис.4.18).

Рис. 4.18.

На рис.4.18 обозначено: В У Н Ь ВУН 2 - вычитающие устройст
ва напряжений; С У Н ь СУН 2 -  суммирующие устройства; УДН - 
устройство деления напряжения. Инвертор в этой схеме обеспе
чивает изменение поступающего на его вход отрицательного на
пряжения на положительное и усиление этого напряжения в два 
раза. Ограничитель имеет характеристику вида:

[- и „  при  и вх< 0;
0ГР 1 о при UBX>0.

Такая характеристика ограничителя обеспечивает прохождение 
через инвертор напряжения в том случае, если на входы ограничи
теля и инвертора подается отрицательное напряжение. В случае 
поступления на входы ограничителя и инвертора положитель
ного напряжения на выходе инвертора сигнал будет равен нулю.
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Приведенная на рис.4.18 структурная схема независимо от 
того, частотные элементы какого из информационных символов 
(1 или 0) передаются, на выходе УДН с точностью до постоян
ного коэффициента 1/7/, обеспечивает получение весовых множи

телей вида \ук-\/а\ для каждого скачка частоты.

На рис.4.19 изображены графики зависимости С ВО  на бит РЕ 
для самонормирующегося демодулятора с  использованием весо

вого множителя Цл-=1/(г1Ал/-2* )  (кривая 1) и множителя ц*=1/о 
(кривая 2) как функции отношения сигнал-помеха Es/Gj при 
четырех скачках частоты на один бит L=4 и отношении сигнал- 
шум Es/Gq=\3,35 дБ.

И з сравнения графиков 1 и 2, характеризующих С ВО  на бит, 
видно, что предлагаемая схема формирования весового множите

ля Д *= 1/ £* обеспечивает более высокую помехоустойчивость, чем 

в случае применения весового множителя вида &к=\/(г1к+г2к).
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4.6. Влияние адаптивной регулировки 
усиления на помехоустойчивость СРС

Как указывалось выше, применение в С РС  сигналов с  внут
рибитовой ППРЧ в условиях воздействия помех может быть эф
фективным лишь при осуществлении в демодуляторе нормиро
вания выборок частотных элементов. Из теории обнаружения 
сигналов с  постоянной амплитудой следует, что адаптивное (по 
уровню шума) регулирование усиления (АРУ) в оптимальном 
приемнике должно быть таким, чтобы значение корреляцион
ного интеграла, характеризующего уровень сигнала на выходе 
фильтра, изменялось обратно пропорционально спектральной 
плотности помехи [1-3].

При обработке принятых сигналов с  разнесением символов 
применяются в основном приемники с квадратичным детектиро
ванием. Следовательно, при отказе от оптимального приемника 
в С РС  с внутрибитовой П П РЧ встает вопрос о том, какова 
должна быть степень АРУ для получения наибольшей помехо
устойчивости. При этом ситуация усложняется наличием шумо
вой помехи в части полосы, постановщ ик которой в силу огра
ниченной мощности СП  стремится оптимизировать основной 
параметр помехи -  подавляемую часть полосы частот, занимае
мую сигналом с ППРЧ.

Таким образом, возникает типичная теоретико-игровая зада
ча. В  [9-14] подобный вопрос не рассматривается, авторы этих 
работ вводят и исследуют процессы адаптивной регулировки 
усиления, которая изменяет значение корреляционного интегра
ла обратно пропорционально корню квадратному из спектраль
ной плотности помехи.

Существенная для анализа часть некогерентного приемника 
сигналов с  внутрибитовой ППРЧ и двоичной ЧМ изображена на 
рис.4.20.

Выборка t-kt^ k=\,L

Рис. 4.20.

Основные обозначения элементов на этой структурной схеме
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и процесс формирования статистик решения z x и z 2 и выходной 
статистики z  соответствуют описанной ранее схеме демодулятора 
с квадратичным детектированием и нелинейным сложением суб
символов (см. ри с.4.1,6). Для измерения спектральной плотности 
мощности помехи Gk на каждом скачке частоты и формирования 
напряжения, регулирующего усиление каналов в соответствии с 
функцией Gk v, где v - степень АРУ, имеется дополнительный 
канал. В данном демодуляторе (рис.4.20) АРУ осуществляется 
путем перемножения напряжения сигнала+помеха и напряжения, 
пропорционального Gk v, в каждом канале на выходе квадратич
ного детектора.

Как уже неоднократно приводилось, С ВО  на бит Pg в прием
ном устройстве v-ro типа С РС  с внутрибитовой ППРЧ и двоич
ной ЧМ может быть представлена в виде:

/>£(r,v)= (4.66)
/= (Г  '

где РЕ(уМП ~ УВО  на бит при подавлении шумовой помехой в 
части полосы / субсимволов из L.

Выражение (4.66) является исходным для оптимизации пара
метрических стратегий постановщика помех (П П ) и С РС  с внут- 
рибйтовой ППРЧ. При этом цель ПП заключается в том, чтобы 
сосредоточить ограниченную мощность помехи в такой части у 
полосы перестройки при которой PE{y,v) достигает макси
мума при любом конкретном значении степени АРУ (v). Пред
полагается, следовательно, что какая бы степень АРУ ни реали
зовывалась в С РС , постановщику помех это известно, и для по
давления С РС  им выбирается оптимальная часть полосы 
y0pt=fM>4TO представляет наихудший случай для СРС.

В свою очередь, разработчик С РС  заинтересован в том, чтобы
получаемый постановщиком помех результат max/?£(y ,v ) ока-

г
зался наименьшим из возможных. Это можно обеспечить путем* 
выбора степени АРУ приемного устройства. В этом заключается 
оптимизация параметрической стратегии СРС. В итоге результи
рующая помехоустойчивость С РС  приобретает вид

m inm ax/?£(Y ,v ),
v у

т.е. налицо типичная минимаксная задача из теории игр [28].
С целью упрощения анализа примем, что число скачков час

тоты на бит L - 2. Тогда из (4.66) получаем

РЕ(Y. v) = (1 -  Г )2 Ре, + 2у(1 -  Y)РЕх (Y. v) + Y2РЕу (4 67)
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Вероятности Р£ и Р£  не зависят от степени АРУ, так как

при Ы0 и /=2 шумовая помеха в части полосы проявляется как 
стационарная по всей длительности бита. Выбор Z=2 не препят
ствует сравнительному анализу приемных устройств С РС  с раз
личной степенью АРУ и имеет практическое значение. В общем 
же случае кратность разнесения бита L -  это еще один параметр 
стратегии С РС  и он также должен оптимизироваться. Однако 
при увеличении L, как было показано выше, выражение для 
Р£ (y,v) сильно усложняется.

Таким образом, поставленная задача заключается в нахожде
нии РЕ{y,v) при L - 2; /=0,1,2. Если для определенности принять, 
что передавался символ 1, то в этом случае ошибка будет иметь 
место при z > 0, а УВО па бит определяется из выражения

оо
^■/(Yjv) = Pyv(z>0\l,fi) = \Plv{z\!,fi)dz, (4.68)

о

где Pyy,(z\Itf\) -  плотность вероятности выходной статистики z b  
приемном устройстве v-ro типа на фоне помехи, поражающей 
часть полосы уИ^, при условии подавления / субсимволов. Вы
ходную статистику

L L

z  = lL z \k "  S z 2к
A r = I  Л " = 1  

целесообразно представить в виде

L

z = Y S z \k~z ik) (4-69)
к=\

и, учитывая, что L невелико (L=  2), закон распределения стати
стики г  находить прямым путем в соответствии с функциональ
ным преобразованием (4.69).

Для случая передачи символа 1 переменные Z i* и zik (квадра
ты огибающих), как приводилось ранее, распределены следую
щим образом:

• г , , г 0 ;

Л ( * 2 * )  = ^ 2 " еХр ( ~ 7 Т “ )>2 o Vk
2 к —

(4.70)

где / 0(х) - модифицированная функция Бесселя нулевого поряд
но. — 2 А

a vk ~ U k ’
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Gk = (
f Go в субсимволе без помехи; 
[Gq+Gj / у в  субсимволе с  помехой.

При нахождении распределения z , т.е. Pyv(z\l,fx) примем, что 
общим случаем является распределение /?yV(z|l,/'i), относящееся 
к ситуации, когда мощность помехи разная в различных субсим
волах. В соответствии с (4.69) и (4.70) функция распределения z 
при L= 2 имеет вид [52]:

Подставив (4.71) в (4 .68), получим выражение для С ВО  на бит 
р£  при подавлении помехой одного из двух субсимволов:

Осуществляя предельные переходы в (4.73), можно найти, что

Как и следовало ожидать, выражения (4.74) показывают, что 
С ВО  в условиях стационарной помехи не зависит от степени 
АРУ. Заключенный в скобки первый сомножитель в каждой из 
формул (4.74) характеризует увеличение РЕ и РЕ за счет неко

герентного сложения взвешенных выборок ziky /=1,2.

где

(4.72)

(4.73)

при Яо >

при q l - ± q 2j z .
(4.74)
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Для демодулятора с v=l [9,11-14] также требуется раскрыть не
определенность в (4.73), поскольку при этом e j= l. В результате

„ , „  К , ч1 (  я)ъ+я1\  
p£i (y>1) = 2 V  + Уб + Тб"-' ехРч ----- 4----- )- (4 -75)

На основе (4.67) с  учетом (4.73) -  (4.75) выражение для СВО  
на бит Pg{y,v) в некогерентном приемнике сигналов с  ППРЧ и 
двоичной ЧМ при L= 2 имеет вид [52]:

+ - v 2 2 Y %(Gb + Gj/y)\

{^v exp -

- 1

(ev- l  )ES
4 (s v + 1)^0 

[ - ( &

exp

exp

2 (C 0 + C y/ r ) J  

( s v - 1 ) ^
[ 4 (e v+ l){GQ+G j/y)

+  y ( l - Y ) x  

}•

4(G0 + Gj/y)J_ (4.76)

Выражение (4.76) позволяет оценить помехоустойчивость не
когерентного приемника сигналов с  ППРЧ при L -2 и двоичной 
ЧМ в условиях шумовой помехи в части полосы при произволь
ной степени АРУ. Используя (4 .76), можно решать задачу опти
мизации РЕ(y,v) как для ПП (по отношению к у), так и для СРС 
(по отношению к v). Для этого должны быть найдены т а хРЕ и

у
min т а хРЕ с  выводами об оптимальных значениях параметров у
v у

и v (Уopt^opt)- В виду сложности и многофакторности выражения 
(4.76) его оптимизация в аналитической форме оказывается за
труднительной, поэтому задача может быть решена численным 
методом.

В соответствии с (4.76) рассчитаны С ВО  на бит РЕ для раз
личных степеней АРУ (v=0;0,5; 1; 1 ,5 ;2 ;2 ,5 ;3 ;3 ,5 ;4 )  в условиях шу
мовой помехи в части полосы с отношением сигнал-помеха 
£^ = £5./ 6у= 0;10 ;15 ;20 ;30  дБ и при изменении части подавляемой 
полосы в пределах 10"3<y^1,0. В качестве параметра использова
лось отношение сигнал-шум приемника q£=Es/Go=\2y25 дБ.
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На рис.4.21 изображены графи
ки, характеризующие зависимости 
максимизированной по у С ВО  
на бит р£  от степени АРУ v.

Числа, стоящие над кривыми, 
указывают значения уор1, макси
мизирующие Pg при каждом 
значении v и Es/Gj. Точками 
отмечены положения миниму
мов по оси v, штриховыми ли
ниями нанесены графики зави
симости т а хРЕ от v при значе- 

у
ниях у, неизмененных для всех v 
и равных оптимальным значени
ям yopt для v=l,5. Определенное 
в соответствии с этими графи
ками значение степени АРУ 
v0pt=1,5, при котором Pg дости
гает минимума, использовалось 
затем как фиксированный пара
метр для построения зависимо
сти min Pg от у (рис.4.22).

V

min

дБ

дБ

дБ

дБ

10_3 10 '2 10"1 10°

Р и с. 4 .2 2 .

Ш триховыми линиями на рис.4.22 нанесены также графи* 
зависимости m in/^ для приемника с v=l.

v
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На рис.4.23 представлен график зависимости минимальной 
С ВО  на бит в С РС  с двукратным разнесением, L - 2, от отноше
ния сигнал-помеха Es/Gj при £^/<70=13,35 дБ.

Рис. 4.23.

Для сравнения на этом же рисунке штриховой линией пока
зан график зависимости С В О  на бит Pg в отсутствии частотного 
разнесения L=1, при наихудшей шумовой помехе в части поло
сы.

Приведенные на рис.4.21 графики зависимости С ВО  на бит Pg 
в диапазоне отношений сигнал-шум 10 nb< E s/Go<, 30 д Б  пока
зывают, что приемник с АРУ с квадратичным детектированием и 
степенью регулирования v=l,5 по помехоустойчивости либо явля
ется лучшим среди приемников с  другими степенями АРУ, либо 
не уступает им при любых значениях у и Es/Gj в указанных преде
лах Es/G0. Однако, как следует из графиков max РЕ (рис.4.21) и

у
m in.p£ (рис.4.22), выигрыш в помехоустойчивости С РС  с поби-
v

товой ППРЧ и двоичной ЧМ при использовании АРУ со степе
нью v=l,5 с  практической точки зрения незначителен.
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4.7. Сравнительный анализ помехоустойчивости 
демодуляторов сигналов с внутрибитовой ППРЧ 

и двоичной ЧМ

И з анализа помехоустойчивости рассмотренных типов демо
дуляторов, обеспечивающих обработку сигналов с частотным раз
несением информационных символов, можно сформулировать 
присущие для них свойства и закономерности.

Одним из важнейших свойств демодуляторов, исключая демо
дулятор с линейным сложением, является выигрыш в помехо
устойчивости за счет разнесения бита информации на L частот
ных элементов. При этом выигрыш проявляется для области от
ношений сигнал-помеха Es/Gj со сравнительно большой мощно
стью шумово11,помехи в части полосы. Применительно к исполь
зуемым исходным данным у , L, Es/G$ д л я  различных типов демо
дуляторов эта область находится в пределах 12 д Б <  Es/Gj< 35 дБ.

Как при очень сильном, так и при очень слабом подавлении, 
т.е. за пределами указанной области отношений Es/GJy наи
меньшая СВО  на бит Pg имеет место в отсутствии частотного 
разнесения бита, L - 1. В 'этом  случае С ВО  на бит Pg для любого 
типа демодулятора, включая и демодулятор с линейным сложе
нием, определяется из одного и того же выражения

Рц( £  = 1) = 2 у ехр [-  2 (С 0 + £7у/у)]+ 2 (1 -  у ) RXp( -  щ ) -

Это объясняется тем, что при L=\ нормирование выборок 
сигналов не влияет на выработку решения относительно приня
того бита информации.

Помехоустойчивость демодуляторов сигналов с  ППРЧ и двоич
ной ЧМ в значительной мере зависит от числа скачков частоты 
на один бит информации. При этом для демодулятора с линей
ным сложением выборок его помехоустойчивость ухудшается с 
увеличением числа скачков частоты на бит, для остальных типов 
демодуляторов существует оптимальное число скачков частоты Д  
определяемое уровнем собственных шумов приемника, при ко
тором еще обеспечивается уменьшение СВО  на бит Pg. Так, для 
демодулятора с АРУ при отношении сигнал-шум Es/G^=\1,3S дБ  
и у =̂ opt С ВО  на бит Pg имеет наименьшее значение при Z=2,3. 
Если же отношение Es/G0 увеличить до 14,89 дБ (что соответст
вует частоте появления ошибок на бит Pg0 = Ю"7 в отсутствии шу

мовой помехи и £ = 1 ), то помехоустойчивость демодулятора с 
АРУ повышается при увеличении числа скачков на бит не более, 
чем до L= 4. Это является следствием преобладания потерь за 
счет некогерентного сложения выборок частотных элементов по 
сравнению со снижением мощности шумовой помехи в части 
полосы при использовании принципа частотного разнесения.
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Только при малом уровне собственных шумов приемника, 
когда отношение сигнал-шум Es/Gq-^^>, работа нелинейных де
модуляторов оптимизируется, при этом СВО  на бит /^уменьш а
ется с увеличением числа скачков частоты L  практически для 
всей области отношений сигнал-помеха Es/Gj.

На рис.4.24 для самонормирующегося демодулятора и демоду
лятора с АРУ (штриховая линия) приведены графики С ВО  на 
бит РЕ как функции отношения Es/Gj при у=у0/7„ Es/Gq->co и  

L-1 ,...,4  в качестве параметра.

Рис. 4.24.

Анализ 1рафиков РЕ  (рис.4.24) и результатов [12] показывает, 
что при отношении E s / G q - > c o  д л я  демодулятора с АРУ вероят
ность ошибки на бит РЕ пропорциональна {Es/GjY^  а для само
нормирующегося демодулятора при L = 3 и L =4 СВО  на бит РЕ -  

пропорциональна (Es/Gj)~^L* .̂
При воздействии Ш Ш П во всей полосе частот Щ (у=1) ана

лизируемые типы демодуляторов практически обладают одной и 
той же эффективностью, так как нормирование принимаемых 
субсимволов в этом случае роли не играет. Поэтому с увеличени
ем числа субсимволов L на бит эффективность демодуляторов 
ухудшается из-за повышения потерь в результате некогерентного 
сложения. Для примера на рис.4.25 [11,13] для демодулятора с 
АРУ приведены графики зависимости С ВО  на бит РЕ как функ-
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ции отношения Es/Gj при широкополосной шумовой помехе 
у =1, £*5/<7о =13,35 дБ и  £ = 1 ,2 ,3 ,4 ,6  в качестве параметра.

Рис. 4.25.

Однако следует заметить, что эффективность Ш Ш П  (у =1) при 
ограниченной мощности станции помех по сравнению с опти
мальной помехой в части полосы у=уopt существенно ниже.

На рис.4.26 для демо
дуляторов с линейным 
сложением и АРУ изобра- ю° 
жены 1рафики зависимос
ти С ВО  на бит Р£  как 
функции отношения Es/G, *n -i 
при ES/G0=IX35 дБ , £ = 2 , 
для Ш Ш П , у=1, и опти
мальной шумовой поме
хи в части полосы, y=yopt. 10 

Приведенные графики 
четко иллюстрируют не
эффективность Ш Ш П в . -з 
значительной части диа
пазона отношений Es/Gj.
На этом же рисунке вид
но, что при £ = 2  и у=уopt 10"4 
эффективность демодуля
тора с  АРУ (кривая 2) 
значительно выше эф- n~s 
фективности демодулято
ра с линейным сложени
ем выборок (кривая 1). Рис. 4.26.
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Для проведения интегрального сравнительного анализа рас
сматриваемых демодуляторов некогерентной обработки сигналов 
с внутрибитовой ППРЧ и двоичной ЧМ на рис.4.27 и 4.28 при
ведены графики зависимости С ВО  на бит как функции отно
шения сигнал-помеха Es/Gj при £ 5Д7о=13,35 дБ , у=у0«/, L= 2 и 
£ = 4  1121-
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Из анализа приведенных графиков (при использовании прин
ципа разнесения бита на частотные элементы в условиях дейст
вия наихудшей шумовой помехи в части полосы) следует: при 
сильном и умеренном подавлении \2 jxb<£s/Gj<35 дБ демодуля
тор с АРУ дает наилучшие (с точки зрения помехоустойчивости) 
результаты (кривая 2), а демодулятор с линейным сложением 
выборок - наихудшие (кривая 1); в этих же условиях демодуля
тор с мягким ограничителем (кривая 3) и самонормирующийся 
демодулятор (кривая 4) по своей эффективности находятся меж
ду демодулятором с АРУ и демодулятором с линейным сложени
ем выборок; в случае слабого подавления (или при его отсутст
вии) самонормирующийся демодулятор является наименее эф
фективным при L> 1 хотя разница в значениях отношения сиг
нал-помеха Es/Gj составляет менее 1 дБ.

Так как в демодуляторах с внутрибитовой ППРЧ и двоичной 
ЧМ осуществляется некогерентное сложение субсимволов, то 
выиф ыш  в помехоустойчивости за счет их частотного разнесе
ния может быть обеспечен при условии, что потери при некоге
рентном сложении субсимволов окажутся меньше, чем снижение 
мощности шумовой помехи в части полосы, достигаемое норми
рованием каждого субсимвола. Отсюда следует, что величина по
терь некогерентного сложения субсимволов ограничивает полу
чаемый за счет частотного разнесения выигрыш в помехоустой
чивости демодуляторов с внутрибитовой ППРЧ и  двоичной ЧМ. 
Оптимальное число частотных элементов, при котором еще 
обеспечивается уменьшение СВО  на бит, определяется величи
ной собственного шума приемника. Поэтому выигрыш помехо
устойчивости от применения внутрибитовой ППРЧ и двоичной 
ЧМ можно реализовать на практике только в том случае, когда 
мощность собственного шума приемника находится на сравни
тельно низком уровне.

Проведенный аналитический обзор позволяет констатировать, 
что применение сигналов с расширением спектра за счет частот
ного разнесения информационных символов может обеспечить 
повышение помехоустойчивости СРС с ППРЧ и двоичной ЧМ в 
условиях действия шумовой помехи в части полосы. Эффектив
ность принципа частотного разнесения символов достигается при 
условии осуществления в демодуляторах нормирования принятых 
субсимволов и их последующего сложения.
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Глава 5

ПОМ ЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ СИСТЕМ  
РАДИОСВЯЗИ С ППРЧ ПРИ СОВМ ЕСТНОМ  

П РИ М ЕН ЕН И И  ЧАСТОТНОЙ М АНИПУЛЯЦИИ, 
РАЗН ЕСЕН И Я СИМ ВОЛОВ ПО ЧАСТОТЕ И 

БЛОКОВОГО КОДИРОВАНИЯ

5.1. Помехоустойчивость систем радиосвязи 
с  ППРЧ при М - ичной ЧМ и Z -кратным 

разнесении символов по частоте

С целью повышения помехоустойчивости С РС  с ППРЧ при 
воздействии наихудшей шумовой помехи в части полосы могут 
применяться различные способы. Эффективными способами по
вышения помехоустойчивости являются, например: М -ичная 
частотная манипуляция, разнесение символов на независимые 
частотные элементы и передача каждого из них на своей частоте, 
а также кодирование [1 ,2 ,1 1 ,1 3 ,1 5 ,2 0 ] .

Естественно задаться вопросом, какой дополнительный выиг
рыш можно получить в эффективности С РС  с П ПРЧ, если объе
динить Л/-ичную ЧМ и /,-кратное частотное разнесение символов?

Для решения поставленной задачи сигналы такой С РС  пред
ставим, как и ранее, в виде совокупности радиоимпульсов дли
тельностью Tfj на каждом скачке частоты ( T/J=kTfJ/Li где Г^,-дли
тельность бита, к -  число бит в М-ичном символе, k=\ogiM) со 
случайными начальными фазами, несущие частоты которых пе
рестраиваются в соответствии с заданным псевдослучайным ко
дом. При этом полагаем, что все информационные М-каналы 
являются смежными друг с другом и образуют частотные сегмен
ты, равномерно распределенные по всему диапазону частот Ws 
С РС . Как показано выше, эффективная обработка таких сигна
лов обеспечивается применением квазиоптимальных квадратич
ных ириемников с адаптивной регулировкой усиления (АРУ) по 
уровню помех и „нелинейным" сложением выходных выборок 
квадратичных детекторов. Структурная схема такого приемного 
устройства изображена на рис.5.1. Для осуществления АРУ (нор
мирования) в приемном устройстве используется дополнитель
ный канал измерения мощности помехи и шума и формирова
ния весовых множителей вида:

= 1/eJ. к *  1 ,2 ,.. . ,Д  (5.1)
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2
° *  = 1 2 

ст0

ац + а 2 при воздействии помехи;

в отсутствие помехи;
1де

ctJ  - мощность шумовой помехи в части полосы.

Рис. 5.1.

Для дальнейшего анализа примем: мощности точно извест
ны и одинаковы для всех М  частотных каналов, что позволяет 
осуществлять идеальное нормирование напряжения квадратич
ных детекторов, при котором становится возможным провести 
математический анализ, происходящих в приемном устройстве 
С РС  процессов. В силу этого, приведенные далее результаты по 
помехоустойчивости СРС могут использоваться только в качест
ве нижней границы по сравнению с тем, что может быть реали
зовано на практике.

Ш умовую помеху в части полосы J(t), также как и ранее, 
представим в виде ограниченного по полосе гауссовского шума, 
мощность которого Pj ограничена и равномерно распределена в 
пределах полосы y\Vs> где у - параметр, определяющий часть за
нимаемой помехой полосы 0< у < 1. М ощ н ость  помехи o j ,  
действующей на каждый частотный элемент в пределах подав
ляемой полосы yWSl

в полосе yWs \ 

в полосе (1 -  y)WSt
(5.2)

где F/} - ширина полосы частотного канала; Gj -  средняя спек-
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тральная плотность мощности шумовой помехи в пределах поло
сы Ws, Gj=Pj/Ws\ соответствующее спектральной плотности мощ
ности Gj отношение сигнал-помеха на входе приемника СРС 
определяется из выражения

= ^  (5.3)
^  j  r j

и служит для проведения сравнительной оценки помехоустойчи
вости различных типовых С РС  с ППРЧ. Напомним, что такая 
помеха в части полосы подавляет М  смежных частотных каналов 
с вероятностью

р  Y М f -  М + 1  

r  ”  ~ M f - M  +  1

и не подавляет те же М смежных частотных каналов с  вероятностью

I р  = (1 - у ) М  f  
у M f - M  + Y

Из приведенных выражений следует, что при выполнении ус
ловия Mf-Ws/Ff{»M  вероятности подавления Р7 и неподавления 
1 - Л  приблизительно равны у  и 1 - у ,  соответственно.

При ограниченной мощности передатчика шумовых помех 
система РЭП стремится оптимизировать основной параметр 
помехи - подавляемую часть полосы частот, добиваясь 
Yopt=Y(£s/Gj* Es/Oo, L), где Es - энергия сигнала на длительно
сти Tfy, Es=PsTb\ Ps ~ мощность сигнала; <7q - спектральная плот
ность мощности собственных шумов приемника СРС. Помеха с 
такими параметрами является наихудшей для СРС. При выбран
ных моделях сигнала и помехи и равномерном распределении 
частотных элементов в расширенной полосе частот Ws помехой 
может быть подавлено 1 из L элементов сигнала. На остальные 
L -I  элементы воздействуют только собственные шумы прием
ника ;т(0> которые, как и выше, представим в виде гауссовской 
помехи с нулевым средним, равномерной спектральной плотно
стью мощности Gо.

Применительно к рассматриваемым моделям сигнала, шумо
вой помехи в части полосы, собственных шумов приемника, а 
также с учетом принятых допущений С ВО  на бит СРС с ППРЧ 
может быть предстаапена известным выражением;

Л - = 1 ( / ) у /(1 --7 )а- /Л £ ; г 1£). (5.4)
/=0

где первые три сомножителя характеризуют вероятность подавле

ния помехой / из L элементов; ( - число сочетаний из L по /;
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P(E\y\I) - УВО  на бит в случае подавления помехой 1 элементов 
Л /-И Ч Н О ГО  символа из L.

Таким образом, анализ помехоустойчивости М-ичной СРС с 
L -кратным разнесением символов по частоте сводится к нахож
дению УВО на бит Р{Е\у\1) и к последующей оценке зависимос
ти СВО на бит р£ (5. 4) от системных параметров СРС и станции 
шумовых помех в части полосы (у, Л/, L, Es/Gjt Es/G q).

5.1.1. Условная вероятность ошибки 
на бит информации

Вероятность этой ошибки самым непосредственным образом 
зависит от алгоритма обработки сигналов в демодуляторе прием
ного устройства СРС. Для изображенной на рис. 5.1 структурной 
схемы приемного устройства УВО  на бит Р(Е;у\1) СРС с ППРЧ 
при Л/-ичной ЧМ и £-кратны м  разнесении символов может 
быть представлена в обобщающем виде [3 ,14]:

М  А̂ '/ Л / -1 \ ( - 1 ) л?+| . I _ л т . ,  \ 
m ) (/77 + 1)̂ * 1 Л7 + 1 ; )

T ^ w c 'Un' L)L^ ' t ~ ^ -

(5.5)

где X/ - параметр нецентралыюсти х 2 - Р а с п Р е Д е л е н и я  выходной 
статистики частотного канала, содержащего полезный сигнал,

Е  Е
+ ( L - I ) y ± (5.6)

Lf"l(x) - обобщенный полином Чебышева-Лагерра степени г.

t  1) £ ;  (5-7)
/77=0

сг(щьу
m r , 0 <  r ^ L  - 1 ;

~ Е ( л ) К /п + 1 ) n - r ] C r_n(m,L), r > L - 1;
П-1

ири L - 2 выражение (5.8) приводится к виду:

С7Г(1И ,2)« /77?

( /77 - Г)!

(5.8)

(5.9)

Отметим, что вероятность ошибки на Л/-ичный символ />(5;у|/) 
связана с УВО на бит Р(Е;у|/) формулой



Для проведения дальнейшего анализа положим вначале, что 
Л/=4 при двукратном частотном разнесении символов, L - 2. При 
этом выбор L-2  не препятствует анализу помехоустойчивости 
С РС  с различным размером алфавита передачи М  и имеет прак
тическое значение. В общем же случае кратность разнесения 
символов L - это еще один параметр возможной стратегии СРС\ 
который в условиях РЭП также должен оптимизироваться. Од
нако при увеличении L выражение для СВО  на бит Pg сильно 
усложняется.

Для рассматриваемого данного частного случая (Л/=4, L = 2) 
уравнение (5.5) примет вид [53]:

Р{Е\у\1) =

= \(2 + \qi)ехр(" \qi)~ \(3 + 9 q' + П '9/2) х ехр(" I 'q‘ ) + (5.10)
1 /. 39 3 2 1 з\ ( 3 \

+ 24 И  + 6 4 'Я' + 1 2 8 'q> + 4 0 9 6 'q<) йХр\~ 4 q> )•

где q/ = kXf.
С учетом (5.6) для L - 2

q/ = , r- f r  / + ( 2 - у) ^ - .  ^  =  2 .  0 <  / < 2 .  ( 5 . 11 )Gq + Gj / y g 0

Как следует из (5.10), уже при Л/=4 выражение ддя УВО  на 
бит /*(.£;yI^) серьезно усложняется. Если к тому же учесть, что, 
согласно (5 .4 ), в формуле для СВО  на бит р£  содержится три 
слагаемых, подобных (5 .10), то можно заключить, что анализ 
СВО  на бит Pg становится весьма затруднительным.

В этих условиях представляется целесообразным ввести упро
щающее приближение. Но прежде заметим, что в ситуациях, 
когда помеха отсутствует хотя бы в одном элементе М -ичного 
символа, т.е. при /=0 и /=1 параметр нецентральности X/ (равно 
как и qj) в соответствии с (5.6) и (5.11) оказывается сравним по 
величине с отношением сигнал-помеха Es/G^  которое в боль
шинстве разрабатываемых С РС  достаточно велико! В результате, 
как следует из (5.10), вероятности ошибки /ХЕ;у|0) и /*(£;у|1) 
становятся пренебрежимо малыми по сравнению с вероятностью 
Р(Е\у\2), обусловленной присутствием помехи в обоих элемен
тах, во всем представляющем практический интерес диапазоне 
отношений сигнал-помеха q\ О сновываясь на этом, в выраже
нии для С ВО  на бит (5.4) можно оставить только один член с 
1-2 . Оценки показывают, что данное приближение оказывается 
достаточно точным и при Es/G q>\3 дБ  ошибка не превышает 
нескольких процентов.

Важно отметить, что изложенный подход по нахождению упро
щенного выражения для С ВО  на бит Pg (5.4) можно применить
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только для приемного устройства (см. рис.5.1), содержащего АРУ 
по уровню помехи ц*=1/а*. В этом случае, как следует из (5.6), 
обработка в приемнике усредняет отношение сигнал-помеха от
дельно по каждому частотному элементу (скачку частоты). По
этому достаточно отношению сигнал-помеха оказаться большим 
хотя бы в одном элементе, как будет достаточно большим пара
метр X/ в целом. В этом заключается причина высокой помехо
устойчивости приемников с АРУ, при которой практически ис
ключается влияние подавленных частотных элементов на приня
тие решения.

5.1.2. Анализ средней вероятности ошибки 
на бит информации

В соответствии с изложенным, оставляя в (5.4) только глав
ный член, соответствующий /=2, и учитывая (5.10), получим 
приближенное выражение для С ВО  на бит р£ для приемника 
С РС  с АРУ при Л/=4 и £---2 [531:

Ре  *  Г2[|(2 + \ )ех р (-\qy) -  |(з + \q,  + ^<?2) х

( 2  \ 1 id 3 9  3  2 1 А ( 3  \1 ( 5 1 2 )  
х ехр^- з / + 2 4 V 4 6 4 4 Т 2 8 ^  + 4 0 9 6 'Ъ > ^ - 4 ^  jj>

где

q1 = 2yg2 = 2 y ^ W s. (5.13)

Учитывая пропорциональность параметров qy и у, оптималь
ное значение у, при котором шумовая помеха в части полосы яв
ляется наихудшей, а СВО  на бит р£  будет максимальной, нахо
дится путем решения уравнения dP^q)/dq~0. Используя уравне
ние dP^q)/dq=$ и ( 5 .12), можно получить выражение вида:

d\f(q,)\ л 
2 Д ^ ) 4 ^ ~ - ^ - ^  = 0, (5.14)

где f(qy) - множитель, заключенный в квадратные скобки в фор
муле (5.12).

Положим, что решением уравнения (5.14) является qyopt. Т о
гда, с учетом (5.13) имеем:

' . W - V T - I У * 1' <5 1 5 >2q‘ . I I ,  q < А

где Ax-i^ql0pl -  постоянная величина, которую далее еще необ

ходимо определить.
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Подставляя (5.15) в (5 .12), получим максимальное значение 
С ВО  на бит

Конкретные значения параметра Вх для любых значностей пе
редачи М  определяются на основе решения уравнений, подоб
ных (5 .14). Эти уравнения являются трансцендентными и реша
ются численными методами. В случае М - 4 и L - 2 путем реше
ния уравнения (5.14) с учетом функции f(q)  получим ^ ^ = 5 ,2 6 .  
Следовательно,

Следуя приведенному выше подходу и используя формулу 
обобщенной помехоустойчивости СРС с ППРЧ при М -ичной 
ЧМ и Z -кратном разнесении символов (5 .5), приведем результа
ты некоторых частных конфликтов С РС  с ППРЧ и станции шу
мовой помехи в части полосы для наихудшего случая (у=уор() и 
малых собственных шумов приемника С РС  [32,53]: 

при М -2  и L -2

Значения парам етров^ и В2, полученные в [32] для Л/=2,4,8,1б, 
приведены в табл.5.1 (см. табл.2.1 во 2-й главе).

(5.12) при у = 1, Я1<АЬ
(5.16)

✓ А.

где В\ qyopt f  (<2уopt).I ^  Чу opt1 \4yopt/'

(5.17)

и

Ре m ax
m / q \  <?2 > 2,63; (5 ]8

(5.12) при у — 1, <?2 < 2,63.

(5.19)

q \~Â  (5.20)
л * - » -  A -

где

W r = I )  = 2( л Ь )
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Таблица 5.1

Значения параметрон Л2 и В2

м 2 4 8 16
Л2 2,00 1,19 0,93 0,87
В2 0,3679 0,2329 0,1954 0,1803

В соответствии с (5 .18)-(5 .20) при использовании табличных 
параметров А2 и В2 на рис.5.2 приведены графики зависимости 
С ВО  на бит р£(уор1) как функции отношения сигнал-помеха 
EJGj при различных значениях размера алфавита М  и кратности 
разнесения L,, отношение сигнал-шум Es/Gq=20 д Б. Номера гра
фиков на рис.5.2 соответствуют следующим значениям М  и L: 
фафик I -  М -2, L ~ I; график 2 - Л/=4, L= 1; график 3 - М= 16, 
L - 1; 1рафик 4 - М-2, L - 2; график 5 - М=4, L - 2; фафик 6 - 
Л/=16, L - 2. На этом же рисунке приведен фафик зависимости 
С ВО  на бит Ррпрп М - 2 , L - 1, Es[Gq-20 дБ  в случае воздейст
вия на С РС  с ППРЧ зафаднтелыюй помехи, у = 1 (кривая 7).

opt)

Гис. 5.2.

Полученные результаты анализа помехоустойчивости СРС с 
ППРЧ при совместном применении М-ичной ЧМ и L -кратною 
разнесения информационных символов позволяют сформулиро
вать ряд выводов и положений:
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1) увеличение размера алфавита передачи с М= 2 до М=4 при 
L = J и с  М= 2 до Л/=16 также при L=\ приводит к уменьшению 
порогового значения отношения сигнал-помеха Es/Gj соответст
венно на 2,05 дБ  и 3,10 д Б , повышая тем самым помехоустойчи
вость С РС ; 2) при увеличении размера алфавита М  дифференци
альный прирост помехоустойчивости СРС постепенно снижает
ся. Учитывая малый прирост помехоустойчивости С РС  и услож
нение при этом технической реализации аппаратуры, целесооб
разно, по всей видимости, признать Л/=1б предельным значени
ем размера алфавита передачи, выбираемого с  целью повышения 
помехоустойчивости СРС в условиях действия шумовой помехи в 
части полосы; 3) увеличение размера алфавита передачи с М -2  
до М=4 при 2-кратном разнесении символов по частоте (L=2) 
приводит к повышению помехоустойчивости С РС  на 2,38 дБ по 
пороговому значению отношения сигнал-помеха EJGj. Однако 
это повышение помехоустойчивости СРС значительно меньше, 
чем при увеличении кратности разнесения с £ = 1  до L=2 при 
Л/= 2 практически во всем рабочем диапазоне отношений сиг
нал-помеха Es/Gj, но несколько больше, чем повышение поме
хоустойчивости за счет увеличения размера алфавита передачи с 
М -2  до М -4  при L = l ,  которое составляет, как указано выше, 
2,05 дБ.

Последнее замечание в п.З позволяет, не проводя сравнитель
но трудоемких вычислений и используя результаты, полученные 
для С РС  с 1 = 1  и различными значениями Мл ориентировочно 
оценить предполагаемый выигрыш по помехоустойчивости за счет 
увеличения размера алфавита передачи до М=\6 при L-2.  Так, 
если выигрыш по помехоустойчивости С РС  с L= 1 при переходе 
от М -2  к М - 4 несколько меньше, чем соответствующий выиг
рыш С РС  с L=2, то можно ожидать, что прирост помехоустойчи
вости будет сохранять такую же тенденцию и дальше при М>4. 
Поэтому помехоустойчивость С РС  с 2-кратным частотным разне
сением символа не будет завышена, если примем, что ее выигрыш 
при переходе от размера алфавита М -4  к М= 16 такой же, как и 
С РС  с Z =  1, т.е. 1,05 дБ. В результате получаем, что увеличение 
размера алфавита передачи с М= 2 до М= 16 в С РС  с 2-кратным 
разнесением символа по частоте приведет к повышению помехо
устойчивости, приблизительно равному (2,38 + 1,05) дБ = 3,43 дБ 
по пороговому значению отношения сигнал-помеха. В соответст
вии с этим на рис.5.2 приведен график зависимости СВО  на бит 
P f-для С РС  с ППРЧ при 16-ичной ЧМ и L=2 (кривая 6).

Приведенный на рис.5.2 график СВО  на бит р£  (кривая 7) для 
С РС  с ППРЧ при М-2  и 1 = 1  в условиях заградительной помехи 
(у = 1) показывает, что результат оптимизации ширины полосы 
iy=y0pt)> в которой создается помеха, оказывается весьма значи
тельным. Средняя вероятность ошибки на бит РЕ в большей части 
диапазона отношений сигнал-помеха Es/Gj резко увеличивается,
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особенно для С РС , не использующей частотного разнесения ин
формационных символов. Однако оптимальные стратегии (у=уор/) 
и станции шумовой помехи в части полосы могут быть осуществ
лены при условии, что системе РЭП известны такие параметры 
как диапазон перестройки Ws (который может быть известен и 
заранее), мощность сигнала Ps и  помехи Pj в месте расположения 
подавляемой СРС и др. Неизбежно возникающие при этом ошиб
ки естественно приводят к ухудшению эффективности станции 
помех и, следовательно, повышению помехоустойчивости СРС. 
Кроме того, из графика С ВО  на бит /^(см .рис.5.2, кривая 7) сле
дует, что при малых отношениях сигнал-помеха Es/Gj<8...\0 дБ 
наиболее целесообразной стратегией системы РЭП против СРС с 
ППРЧ является создание заградительной шумовой помехи.

Таким образом, совместное применение в СРС с ППРЧ мно
гопозиционной передачи (Л/-ичной ЧМ ) и внутрисимвольного 
частотного разнесения (внутрисимвольной перестройки) способ
но значительно повысить помехоустойчивость С РС  в условиях 
воздействия наихудшей шумовой помехи в части полосы.

5.2. Помехоустойчивость систем радиосвязи 
с П П РЧ , Л/-ИЧНОЙ ЧМ , блоковым  

кодированием и Z -кратным частотным  
разнесением кодовых слов

5.2.1. Структурная схема системы радиосвязи
Сущность функционирования С РС  с ППРЧ и М-ичной ЧМ , 

в которой используются коды с исправлением ошибок и L-крат
ное частотное разнесение кодового слова, можно пояснить с  по
мощью структурных схем передающего и приемного устройства, 
изображенных на рис.5.3,а,б, соответственно.

При дальнейшем изложении воспользуемся результатами [15, 
20 ,41]. Поступающие от источника сообщения двоичные инфор
мационные символы {х} в передающем устройстве преобразуют
ся в <?-ичные символы {у}, где Q= 2% со скоростью Rg=Rb/q и 
подаются на вход кодера. Кодер с прямым исправлением ошибок 
по определенным правилам обеспечивает операции над ф-ичны- 
ми символами из конечного множества GF(2я), представляюще
го собой поле Галуа [20]. Если кодер является двоичным, то q - 1 
и преобразование из двоичной системы в ф-ичную осуществля
ется непосредственным (прямым) путем. В результате на выходе 
кодера формируется и кодированных С?-ичных символов {£} 
(байтов, состоящих из ^ б и т) на каждые к ( Л и ч н ы х  информаци
онных символов, поступающих на вход кодера. При этом отно
сительная скорость кода (коэффициент кодирования) составляет 
величину к/n, а кодированные символы на выходе кодера гене
рируются со скоростью

Rc = nRg/к = nRb/(kq). (5.21)
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Информационная модуляция в данной С РС  осуществляется с 
помощью Л/-ИЧНОЙ ЧМ , М = 2 К\ где К -  значностъ алфавита. Да
лее кодированные ф-ичные символы с выхода кодера преобра
зуются в Л/-ичные кодовые слова (группы) {z} со скоростью 
Rd=QRcfk=nRb/(kK). Следует заметить, что значения величин 
М -  2 К и Q = 2я в общем случае могут быть выбраны произволь
ными, однако для удобства анализа проще рассматривать только 
те случаи, когда К  является кратным q или наоборот (#  является 
кратным К).  Далее Л/~ичные кодовые группы подаются на вход 
модулятора Л/-ичной ЧМ , который выбирает одну из М  модули
рующих частот на основании Л/-ичного входного 
сигнала со скоростью где 7^ - длительность модули
рующего сигнала (кодового слова). Модулирующие Л/-частоты 
разнесены между собой на величину FfJ = Rft=L/Ttji где Rh - ско
рость ППРЧ. Таким образом, общая ширина полосы Л/-ичного 
сигнала (сегмента) MF=ML/T^.  Сформированный модулирую
щий сигнал (кодовое слово) длительностью Td разбивается на L 
частотных составляющих (элементов), длительностью T^/Z, каж
дая из которых затем смешивается с выходным сигналом синте
затора частот, управляемого генератором псевдослучайного кода. 
Синтезатор частот выбирает новую рабочую частоту через каж
дые Td/L секунды. Скорость переключения рабочих частот

Rh =LRd = nLRb/(kK). (5.22)

Синтезатор частот выбирает частоты из набора ^/-возможных 
частот, разнесенных, как указывалось выше, на полосу частот 
элемента сигнала Следовательно, общая ширина полосы час
тот СРС с ППРЧ составляет величину

Ws = Mf Fh. (5.23)

Затем выходной сигнал смесителя пропускается через фильтр с 
шириной полосы WSy преобразуется в высокочастотном генера
торе, усиливается и излучается.

Процесс устранения скачков частоты, демодулирования и де
кодирования принятого сигнала идет в обратном порядке про
цессу формирования передаваемого сигнала (рис.5.3,6).

Принятый сложный сигнал вместе с  собственными шумами 
//(О и шумовой помехой в части полосы J(t)  демодулируется пу
тем смешивания с выходным сигналом синтезатора частот, 
управляемого ГП С кода и работающего в синхронизме с ГП С 
кода передающего устройства. Сформированный таким образом 
сигнал подается на совокупность М  параллельно включенных 
полосовых фильтров, центральные частоты которых соответст
вуют информационным частотам Дальнейшая обра
ботка частотных составляющих сигнала с  ППРЧ, принадлежащих 
данному кодовому слову, осуществляется в соответствующем
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частотном канале, содержащем квадратичный детектор, пере- 
множитель, обеспечивающий нормировку выборок детектора, и 
сумматор.

Использование L-кратного частотного разнесения кодового 
слова для повышения помехоустойчивости СРС с ППРЧ требует; 
как было показано выше, нормирования частотных элементов 
сигнала на выходе квадратичных детекторов напряжением; об
ратно пропорциональным мощности помехи. Цель нормирова
ния заключается в устранении влияния подавленных сильными 
помехами частотных элементов сигнала в процессе принятия 
решения, которое основывается на выборе наибольшей суммы 
для L выборок квадратичных детекторов. Для целей нормирова
ния в приемном устройстве С РС  обеспечивается измерение 
мощности шумов (или шумов и помехи) на каждом скачке час
тоты и формирование весовых множителей ц*=1/а|. При даль
нейшем анализе предполагается, что осуществляется идеальное 
измерение мощности собственных шумов и помехи или только 
мощности собственных шумов. Напряжения с выходов суммато
ров всех М  каналов подаются на решающее устройство. Канал, 
имеющий наибольшую выходную статистику, идентифицируется 
путем появления на выходе решающего устройства Л/-ичной ко
довой группы (слова) {£ }. Далее эти Л/-ичные кодовые группы

{£} преобразуются в (?-ичные символы {£} и подаются на вход 
декодера. Декодер осуществляет исправление ошибок и выдает 
на выходе ф-ичные символы {у}, которые затем преобразуются 
в двоичные символы для восстановления принятой оценки {х}, 
соответствующей первоначальной последовательности двоичных 
информационных данных {х}.  При дальнейшем анализе предпо
лагается, что канал между выходом кодера и входом декодера 
представляет собой симметричный £-и ч н ы й  канал.

5.2.2. Средняя вероятность ошибки 
на бит информации

Для определения выражения С ВО  на бит информации пред
полагаем, что станция шумовых помех в части полосы с ограни
ченной мощностью Рр равномерно распределенной в пределах 
участка полосы уИ^, 0<у<1, одновременно подавляет М смежных 
частотных каналов с  вероятностью у и не подавляет - с  вероятно
стью 1-у.

Принятая энергия сигнала на информационный бит составля
ет величину Es=PsTb> где Ps - мощность сигнала; Tb = \/Rb - дли
тельность бита; тогда энергия одного кодированного Л/-ичного 
слова может быть записана в виде:



Энергия, соответствующая одной частотной составляющей ко
дового слова, люжет быть выражена формулой

(5.26)

Если принять, что станцией шумовых помех в части полосы 
подавляется I частотных составляющих кодового слова из об
щего числа L, образующих одно Л/-ичное кодовое слово {z}, то 
вероятность того, что принятое кодовое слово {z} будет ошибоч
ным, может быть определена из неоднократно используемого 
ранее выражения

где P<f(I) -  УВО  на бит при подавлении / частотных элементов 
сигнала из общего числа L.

Условная вероятность ошибки демодулятора с  АРУ при М- 
ичном кодировании PdU) может быть представлена выражением 
(5 .5), в котором параметр нецентралыюсти статистики частот
ного канала, содержащего сигнал, имеет вид:

Демодулированные М -ичные слова перед поступлением на 
вход декодера преобразуются в ф-ичные символы. А это, в свою 
очередь, требует установления взаимосвязи между условной ве
роятностью ошибки в М -ичном кодовом слове Р^Ц) на выходе 
демодулятора с вероятностью ошибки в С?-ичном символе на 
входе декодера Рс.

Д ля решения этой задачи необходимо предположить, что от
ношение

представляет собой целое число, т.е. целое число Л/-ичных слов 
преобразуется в один (>-ичный символ или наоборот. Эта ситуа
ция требует рассмотрения двух случаев: q>K  и q<K

В первом случае, если q>K, то q/K Л/-ичных слов преобразу
ется в ф-ичный символ. Практическим примером данного вари
анта является использование 8-ичной ЧМ (К=Ъ) для передачи 
выходного сигнала, кодированного кодом Рида-Соломона (63,32), 
для которого Q=64 (q=6). В этом случае каждый кодированный

(5.27)

(5.28)

т а  \{K,q) 
min (K,q)
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64-ичный символ преобразуется в два 8-ичных слова для переда
чи с использованием 8-ичной ЧМ.

В приемном устройстве на выходе демодулятора (?-ичный сим
вол будет ошибочным, если одно или несколько из Л/-ичных слов 
будут ошибочными. Следовательно, вероятность ошибки в сим
воле будет определяться выражением [15]

P'= \ -{\ -P d )4 к , q /K  -  целое. (5.29)

Во втором случае, при q<K\ г  = q/K  кодированных (Личных 
символов образуют одно Л/-ичное слово, предназначенное для 
передачи. При этом, необходимо использовать перемежение, 
чтобы поддержать независимость ошибок в символах в пределах 
кодового слова.

В общем случае в приемном устройстве, при M=Qr, из М  
слов, состоящих из г С?-ичных символов, Qr~i = М/Q, будет иметь 
место один и тот же (?-ичный символ в любой заданной кодовой 
позиции. Следовательно, если в слове имеется ошибка, то веро
ятность появления ошибки в символе в любой заданной позиции 
вычисляется по формуле [15]

Рг (ошибка в символе|ошибка в слове) =

М - \ - { М /Q-\) м  Л П  (5-30)
М - \  м

На основе изложенного, а также учитывая, что Q= 2д, С ВО  в 
символе Ре может быть представлена выражением

М
~ 2 -*)/ ^ (/ ), К/д  -  целое. (5.31)

В частном случае при q=1, (двоичный кодер) выражение (5.31) 
принимает вид известного уравнения для вероятности ошибки 
при преобразовании Л/-ичной системы в двоичную систему с 
ортогональными сигналами [39]

р  — М[— р

Для оценки влияния кодирования на помехоустойчивость СРС 
рассмотрим использование блоковых кодов, в которых последо
вательность элементарных сообщений источника разбивается на 
отрезки, каждый из которых преобразуется в определенную по
следовательность (блок) кодовых символов. При этом закодиро
ванная последовательность становится последовательностью не
зависимых кодовых слов одинаковой длины. Для декодера двоич
ного блокового кода (/;,£), на вход которого поступают ф-ичные 
кодированные символы, а на выходе формируются ЛГ-кратные
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декодированные ф-ичные информационные символы, вероятность 
ошибки при декодировании с жестким решением в (>-ичном 
символе определяется из приведенного выше выражения (2.78)

РЕк~~п £  ( 7 ) # ( 1 - Л ) Я- М  £  /(7)/У'(1 -Р е)”-',  (5.32)
/=г+1 i=d+1

где d - минимальное расстояние между кодовыми словами; 

/ = 1 — J  - максимальное число поддающихся исправлению оши

бок в символах на одно кодовое слово.

5.2.3. Анализ средней вероятности ошибки 
на бит информации

Используя выражение (5.26) и входящие в него зависимости, 
характеризующие УВО  на бит /^(7), можно провести анализ 
СВО  на бит информации Рр Однако применение в СРС с 
ППРЧ помехоустойчивого кодирования наиболее эффективно в 
условиях воздействия наихудших помех. Характеристику наи
худших помех (у=уорд выбранного кода и заданных значений 
Es/Gq, Es/Gjy М  и £  можно получить, решая уравнение:

d P e K d ^ ^ Q

или, в крайнем случае, <#>/(/)/(<7у)|у=у^  = 0 .

При этом задачу оптимизации можно решать не только для 
системы РЭП (относительно у и Pj), когда определяется функ
ция rnax/?£(yop/), но и для СРС (относительно L). Для этого, оче
видно, должны быть найдена функция TninmaxP£(L0pt,y0pt) и 
соответствующие оптимальные значения параметров LopU у ^ .  
И з-за сложности и многофакторности выражения (5.27) его оп
тимизация в явном виде затруднительна. В этом случае задача 
оптимизации С ВО  на бит Рр и выбор параметров уор1 и Lopt могут 
быть решены численным методом. Учитывая изложенное и ре
зультаты [15], ниже приведены некоторые количественные оцен
ки воздействия наихудших помех на Л/-ичную СРС с ППРЧ, в 
которой применяются блоковые коды и частотное разнесение 
кодовых слов.

При этом сравнение эффективности различных видов кодов 
производится при условии постоянной скорости передачи ин
формации, так как применяемые в СРС коды и кратность разне
сения кодового слова предназначаются для обеспечения помехо
устойчивости С РС  при заданной ограниченной энергии сигнала.

В табл.5.2 115] приведены требуемые значения отношения 
сигнал-помеха Es/Gj для С РС  с ППРЧ и двоичной ЧМ при ис
пользовании двоичных блоковых кодов, обеспечивающих СВО
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на бит на уровне Ре -\ 0 5, в условиях наихулшей шумовой по
мехи в части полосы y0pt и оптимального частотного разнесения 
кодового слова Lopt.

Таблица 5.2
Рабочие характеристики С РС  с ППРЧ и блоковым кодированием

E,/G0 = 15 дБ Es/Gq = 30 дБ

Вид
кода

М акси
мальное

число
исправ
ляемых

ошибок,
/

Требу
емое

отно
шение
Es/Gj,

дБ

Опти
маль

ное
разне
сение,
ôpt

Опти
маль

ная
часть

полосы
помех,
Y=Y opt

Требу
емое
отно
шение
Es/Gj.

дБ

Опти
маль

ное
разне
сение,
E0pt

Опти
маль

ная
часть

полосы
помех,
y=YoPt

Без
кодирования 0 24,70 3 0,05 15,79 9 0,70

Код Х эм 
минга (7,4) 1 22,28 2 0,11 15,40 5 0,71

Код Голея 
(23,12) 3 16,97 2 0,47 13,71 3 0,64

Код БЧХ 
(127,92) 5 15,04 2 0,37 12,65 4 0,81

Код БЧХ 
(127,64) 10 14,80 2 0,85 12,53 3 0,87

Код БЧХ 
(127,36) 15 17,02 1 0,28 13,71 2 0,74

Анализ таблицы показывает:
1) требуемое отношение сигнал-помеха Es/Gj &пя реализации 

заданной ошибки на бит /*£=10~5 существенным образом зависит 
от собственных шумов приемного устройства (отношения сиг
нал-шум Es/Gq). Так, при £ 5/£7о= 15д Б  и Es/G$ = 30 дБ отличие 
требуемого значения Es/Gj лежит в пределах 9 дБ  для сигналов с 
ППРЧ без кодирования и в пределах 3 .. .7 д Б  при кодировании;

2) оптимальное число частотных элементов Lopli на которые 
разбивается кодовое слово, а также оптимальная ширина подав
ляемой полосы частот yupt9 как и требуемое отношение сигнал- 
помеха Es/Gj, в значительной мере определяются отношением 
сигнал-шум E JG q. Например, повышение отношения сигнал- 
шум £f/Go с 15 д Б  до 30 д Б  в условиях кодирования приводит к 
увеличению оптимальной кратности разнесения в 1 ,5 ...2 ,5  раза и 
к расширению оптимальной полосы в 1 ,4 ...6 ,4  раз. Таким обра
зом, при существующих на практике отношениях Es/Gq нельзя 
пренебрегать собственными шумами приемника;
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3) использование кодирования для С РС  с ППРЧ и двоичной 
ЧМ при заданной С ВО  на бит / * £ = 1 ( Г 5  приводит, по сравнению 
с аналогичной С РС , но без кодирования, к уменьшению требуе
мого отношения сигнал-помеха Es/Gj. Так, использование кода 
БЧ Х (127,64) позволяет снизить требуемое отношение сигнал- 
помеха Es/Gj на 10 дБ  при E JG о = 1 5 д Б  и на 3,26 дБ при
ад>=зо д б .

На рис.5.4-5.7, заимствованных из [ 15J, изображены трафики 
зависимости С ВО  на бит Рек д л я  С РС  с ППРЧ и двоичной ЧМ
в условиях воздействия наихудших помех у=у0pt при использова
нии блоковых кодов с  параметрами из табл.5.2 с  оптимальным 
разнесением кодового слова на Lopi частотных составляющих.

Рис. 5.4. Рис. 5.5.

Графики на указанных рисунках соответствуют: 1 - коду Х эм 
минга (7 ,4 ); 2-коду Галея (23,12); 3 ,4 ,5  -  кодам БЧХ с парамет
рами (127 ,92), (127 ,64), (127,36).

При этом на рис.5.4-5.6 изображены графики вероятности 
ошибки Рцк на декодированный бит как функции отношения
сигнал-помеха E j/С^для С РС  с ППРЧ и двоичной ЧМ при при
менении блоковых кодов, оптимальном разбиении кодового сло
ва на Lopt частотных составляющих в условиях действия наихуд
шей шумовой помехи в части полосы yopt для отношения сигнал- 
шум £ у/С?о=15дБ (рис.5.4), £ 5Д7о = ЗОдБ (рис.5.5) и £ 5/С?о->°° 
(рис. 5 .6).
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Рис. 5.6. Рис. 5.7.

На рис.5.7 приведены графики зависимости СВО -на бит РЕк
как функции отношения сигнал-шум Es/Gq для двоичных блоко
вых кодов (Хэмминга, Голея и БЧ Х) при использовании сигна
лов с  ППРЧ и двоичной ЧМ в случае оптимального разнесения 
кодового слова на Lopi частотных составляющих, в условиях наи
худших шумовых помех в части полосы уopt для отношения сиг
нал-помеха EsfGj=\5 дБ.

Графики зависимости С ВО  РЕк на декодированный бит как
функции отношения сигнал-помеха Es/Gj для С РС  с ППРЧ и 
8-ичной ЧМ при применении кодирования для случая опти
мального разнесения кодового слова на Lopt частотных состав
ляющих, наихудшей шумовой помехи у ^  и отношения сигнал- 
шум E J G ^  15 дБ изображены на рис.5.8 Графики на рис.5.8 со 
ответствуют: I - коду Хэмминга (7 ,4 ); 2 - коду Голея (23,12).

Приведенные на рис.5.4-5.8 графики зависимости С ВО  на бит 
РЕк имеют изломанную форму, что объясняется дискретными

значениями оптимального разнесения кодового слова на частот
ные Элементы, которое выражается целым числом.

Анализ графиков С ВО  на бит (рис.5.4-5.7) позволяет провести 
сравнительную оценку эффективности различных двоичных бло
ковых кодов в условиях наихудших помех (yopt) и оптимального 
частотного разнесения кодового слова (Lop() по отношению сиг- 
нал-ломеха EJGj (рис.5.4-5.6) или по отношению сигнал-шум 
Es/G q (рис.5.7) при заданном уровне С ВО  на бит (или по уровню 
С ВО  на §ит при заданных значениях Es/Gju Es/G$).
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Рис. 5.8.

Графики зависимости С ВО  на бит на рис.5.8 показывают, что 
при заданной вероятности ошибки, например, на уровне р£=\0~  ̂
С РС  с ППРЧ и 8-ичной ЧМ имеют выигрыш по отношению 
сигнал-помеха Es/Gj примерно на 7 ...8  д Б  по сравнению с 'дво
ичной С РС , в то время как без кодирования выигрыш 8-ичной 
С РС  составляет примерно 3 дБ (см.рис.2.14). *

Из изложенных выше материалов видно, что совместное ис
пользование в СРС с ППРЧ М-ичной ЧМ, двоичных блоковых 
кодов с прямым исправлением ошибок, L-кратного частотного 
разнесения кодового слова и нелинейною сложения выборок 
сигнала является эффективным способом повышения помехо
устойчивости СРС в условиях наихудших шумовых помех в части 
полосы.
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Глава 6

СИНХРОНИЗАЦИЯ В СИ СТЕМ АХ  
РАДИОСВЯЗИ С ПСЕВДОСЛУЧАЙНОЙ  
П ЕРЕСТРО Й К О Й  РАБОЧЕЙ ЧАСТОТЫ  

6.1. Назначение подсистемы синхронизации

Прием и обработка любых широкополосных сигналов, вклю
чая сигналы, спектр которых расширяется методом П П РЧ , тре
буют точной синхронизации между опорной псевдослучайной 
последовательностью (П С П ) приемника и передаваемой ПСП. 
Только в случае, когда параметры принимаемого сигнала, в том 
числе и его запаздывание во времени, известны в точке приема, 
возможна эффективная работа приемного устройства СРС. В ре
альных условиях по целому ряду причин (нестабильность генера
торов П СП  в передатчике и приемнике, задержка сигнала при 
распространении от передатчика к приемнику и др.) точный, мо
мент прихода сигнала на вход приемника неизвестен. Неизвест
ной (смещ енной) в точке приема может быть и частота прини
маемого сигнала, в основном по причине ее доплеровского см е
щения за счет относительного перемещения носителей приемни
ка и передатчика СРС. При дальнейшем изложении частотное 
смещение сигнала не учитывается и рассматривается только син
хронизация по времени (эременнйя синхронизация). В этом слу
чае на приемной стороне должны быть приняты меры по совме
щению во времени опорной и приходящей ПСП и поддержанию 
этого состояния во время передачи сообщения. Требуемые меры 
возлагаются на подсистему синхронизации С РС  [1 ,2 ,4,54-59].

При расширении спектра сигнала методом ППРЧ его рабочая 
частота скачкообразно изменяется. Устройство, скачкообразно 
изменяющее частоту сигнала в соответствии с заданной ПСП ' 
назовем формирователем сигналов с ППРЧ, структурная схема 
которого приведена на рис.6.1. Программа /пр(0, в соответствии 
с которой перестраивается частота, создается ГП С кода и пред
ставляет собой последовательность- неперекрывающихся прямо
угольных импульсов длительностью 7},

f n?( t)  = f j>  /Тл < / < ( / Ч 1 ) Г л , / = Ц У ,  (6.1)

где Tfj -  время работы на одной частоте (длительность частотного 
элемента сигнала); N -  число частот в программе /пр(0-
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Рис. 6.1.

Все частоты /} выбираются из множества отведенных для ne-t 
рестройки частот. Программа перестройки подается на син
тезатор частот, который вырабатывает сигнал вида:

5A(r) = /4cos[2n/'np(f) + a ( 0 ) ,  (6 .2 )

где А -  амплитуда сигнала; а ( 0  - случайный сдвиг фазы, вноси
мый синтезатором при переключении частот (считается’ посто
янным за время работы на одной частоте).

Сигнал с  выхода синтезатора перемножается с  сигналом, по
ступающим от модулятора. Результирующий сигнал фильтруется 
в полосовом фильтре, который подавляет ненужные частотные 
составляющ ие. На выходе фильтра формируется сигнал вида:

$(/) = yjlPg cos[2n/:(r) + <p(0], (6.3)

где лр(Г); $ W = v (0 + a (0 ; М О  - последова
тельность положительных и отрицательных импульсов, л?(0=±1; 
Л/*- половина разноса между частотами манипуляции; у  (О -  фа
за, вносимая частотным модулятором, которая предполагается 
постоянной при передаче каждого символа информации; f f̂ -  
средняя частота модулятора

Если формирование сигнала происходило на промежуточной 
частоте, то требуется перенос сигнала на радиочастоту в допол
нительном смесителе, после чего сигнал излучается. При распро
странении сигнала в канале передачи к нему добавляются не
преднамеренные и организованные помехи J{t\ а на вход при
емника - и собственные шумы /7(0 последнего. В результате на 
вход приемника С РС  поступает сигнал

х(() = -  х) + /(О  + /7(f), (6.4)

где а{() - коэффициент передачи канала; т -  задержка приходяще- 
14) сигнала относительно некоторого условного отсчета времени.
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В приемнике С РС  с ППРЧ для выделения переданного сиг
нала производится устранение скачков частоты (так называемая 
свертка ППРЧ) и демодуляция, а при кодированном сигнале - и 
декодирование. Устранение скачков частоты сигнала с  ППРЧ 
выполняется путем перемножения принятого сигнала на опор
ный (местный) сигнал приемника. В результате формируется 
функция корреляции двух сигналов (функция неопределенно
сти). Но так как момент прихода сигнала на вход приемника 
точно неизвестен, то образуемая на выходе коррелятора сигналов 
с П П РЧ  взаимнокорреляционная функция (В К Ф ) может иметь 
очень'м алую  величину. Задача подсистемы'синхронизации за
ключается в максимизации* этой функции, что достигается в слу
чае, когда принимаемая и опорная последовательности ППРЧ 
(программы /пр(0) достаточно точно совмещ аются во времени.

Очевидный путь решения данной задачи - сначала обнару
жить каким-либо способом принятый сигнал, а затем совместить 
его с  опорным, -  является в большинстве случаев практически 
нереализуемым, так как обнаружить в общем случае слабый сиг
нал на фоне шумов, не зная , точного положения во времени 
программы*его перестройки fnp(t), не представляется возможным. 
Таким образом, требуется осуществить обнаружение с одновре
менным измерением времени задержки (запаздывания) сигналов. 
При этом априорная неопределенность значения задержки мо
жет превышать ширину пика ВК Ф .

Отсюда следует, что на первом этапе синхронизации требует
ся установить положение главного пика ВКФ; т.е. *обнаружить 
сигнал и хотя бы (с точностью до большей части ширины пика 
ВКФ 7}, )  оценить значение задержки. Данный этап реализуется 
режимом поиска. Этот режим заключается в поиске по области 
временной неопределенности такого положения опорной про
граммы перестройки частоты, при котором она ближе всего сов
падает с программой приходящего сигнала. В большинстве слу-̂  
чаев синхронизация в режиме поиска является периодической,, 
т.е. устанавливаемой по положению любого главного пика пе
риодической В К Ф  [59). В целях ускорения поиска и упрощения 
аппаратуры синхронизация может осуществляться не по всей 
длине программы перестройки, а по некоторой ограниченной ее 
части. Платой за это является увеличение уровня побочных мак
симумов В К Ф  и уменьшение отношения сигнал-шум.

Тактовые частоты 1/7^ опорной и принимаемой программы 
перестройки рабочей частоты на этапе поиска обычно не син
хронизируются, поскольку в С РС  предпринимаются меры, чтобы 
их уход был незначителен. Кроме того, попытка точно измерить 
тактовую частоту перестройки в приходящем сигнале требует 
применения либо ряда параллельных обнаружителей с различ
ными опорными тактовыми частотами, что серьезно усложняет 
приемник, либо последовательной процедуры, что дополнитель
но замедляет поиск. И то и другое обычно нежелательно. По
скольку на этапе приема информации ошибка должна быть све
дена к минимуму, на подсистему синхронизации возлагается и
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функция точного выравнивания тактовых частот, но она выпол
няется только после первоначального обнаружения сигналов.

Помимо синхронизации программ перестройки частоты в 
С РС  с ППРЧ, как и в любой другой цифровой С РС , для эффек
тивной работы демодулятора требуется синхронизация разрядов 
кодовой последовательности (частоты 1/7^), а в общем случае и- 
кодовых слов и кадров. При наличии шума наилучший демоду
лятор представляет собой оптимальный приемник, который мо
жет быть реализован в виде коррелятора или согласованного 
фильтра. Работа коррелятора требует точной синхронизации 
принятого и опорного битовых сигналов, следующих с тактовой 
частотой кода, а также установления моментов включения и вы
ключения (сброса) интегратора. В согласованном фильтре требу
ется брать отсчеты в моменты, когда выходной сигнал достигает 
максимума. Как видно, в любом варианте демодулятор может 
эффективно функционировать только при достигнутой синхро
низации разрядов кода.

Заметим, что при межсимвольной ППРЧ, когда 7^/7^ = л , где 
п - целое число, после синхронизации программы перестройки 
можно сравнительно просто обеспечить синхронизацию разрядов 
кода путем умножения частоты на п. При внутрисимвольной 
ППРЧ, когда Tb! T h =L>\ , переход от синхронизации пере
стройки частоты к синхронизации разрядов кода невозможен, и 
для выполнения последней операции требуются специальные сиг
налы [56].

После того как поиск завершился и начала осуществляться 
связь, становится важным ее не потерять, т.е. не выйти из син
хронизма. С  этой целью требуется поддержание максимально 
близкого совпадения опорной и приходящей программ пере
стройки частоты и выравнивание их тактовых частот. Для обес
печения уверенности в том, что близкое совпадение программ 

поддерживается, необходим специальный режим (соответственно 
и  алгоритм) функционирования подсистемы синхронизации, а 
именно режим слежения.

Учитывая изложенное, на рис.6.2 [4] изображена обобщенная 
структурная схема подсистемы синхронизации.

Рис. 6.2.
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В этой подсистеме приходящий сигнал вначале захватывается 
опорным ГП С  кода с  использованием цепей поиска, а затем 
поддерживается в синхронизме цепями слежения. Более кон
кретная схема в значительной степени определяется тем, какой 
метод синхронизации выбран. Известно множество методов по
иска и синхронизации, различающихся по своей универсально
сти (т.е. по степени пригодности для различных видов сигналов), 
быстроте сходимости и сложности реализации.

На рис.6.3 приведена одна из возможных схем классификации 
методов поиска и синхронизации [59].

Р и с. 6 .3 .

Выбор метода поиска и синхронизации зависит от многих 
факторов, определяемых назначением и тактико-техническими 
требованиями к С РС . В системах передачи информации наиболее 
распространенными являются универсальные методы поиска и 
синхронизации, которые не зависят от вида сигнала [54,55,59]. 
Универсальные методы реализуются путем вычисления ВК Ф  
приходящего и опорного сигналов и определения точки ее мак
симума [59]. В режиме поиска, основным требованием которого 
является быстрота вхождения в синхронизм (захвата), положение 
пика В К Ф  определяется достаточно грубо, но не хуже его шири
ны. В режиме слежения положение максимума уточняется и да
лее поддерживается. Одновременно в этом режиме контролиру
ется сохранение захвата с  той целью, чтобы отслеживался реаль
ный (а не ложный) пик ВК Ф . В случае установления факта сры
ва захвата подсистема синхронизации должна иметь возможность 
снова перейти в режим поиска, а затем и слежения.

Дальнейшее рассмотрение вопросов синхронизации будет 
проводиться применительно к дуплексной СРС. В такой системе
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передача сообщения начинается после получения сигнала от 
приемного устройства об установлении синхронизации. В случае, 
если произошел срыв захвата в ходе его контроля при передаче 
сообщения, то на приемной стороне С РС  вырабатывается и пе
редается сигнал об отсутствии синхронизации. При этом возоб
новляется процесс поиска сигнала с  прерванной до этого пози
ции. О новом захвате передается сигнал на передающую сторону 
С РС  и передача сообщения возобновляется с самого начала. Т а
кая стратегия работы, при которой результаты синхронизации 
становятся известными на передающей стороне С РС , позволяет 
полностью реализовать возможности, заложенные в подсистеме 
синхронизации* и проследить динамику процесса синхрониза
ции. Заметим, что в симплексной С РС  для решения задачи син
хронизации заранее устанавливается определенное „конт- 
рольное“ время, за которое подсистема синхронизации должна 
войти в правильный захват. По истечении этого времени пере
датчик С РС  начинает транслировать сообщение.

6.2. Описательная модель 
подсистемы синхронизации

6.2.1. Типовая структурная схема подсистемы 
синхронизации

Работу подсистемы синхронизации СРС с ППРЧ можно про
иллюстрировать на примере подсистемы с циклическим поиском, 
как наиболее простой при практической реализации, укрупненная 
структурная схема которой изображена на рис.6.4 [54-57,59].

Рис. 6:4.
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Основным опорным и  динамическим элементом всей подсис
темы синхронизации СРС с ППРЧ является управляемый по на
пряжению генератор (ГУН) тактовой частоты. Его сигналы слу
жат как для настройки ГП С  кода, так и для синхронизации от
счетов во всех других элементах приемника СРС. Как отмеча
лось, в корреляторе сигналов с ППРЧ в результате перемноже
ния и усреднения приходящей и опорной программ пере
стройки частоты формируется ВКФ . Решение о том, совпадает 
ли опорная программа, создаваемая ГП С  кода, с  приходящей 
программой, принимается в обнаружителе захвата, содержащем 
пороговое устройство. Если при начальном взаимном располо
жении программ перестройки частоты обнаружение не состоя
лось (порог не превышен), блок управления выдает команду 
ГУН задержать (сдвинуть) на один такт посылку стартового им
пульса опорной программы ГП С  кода, совершая таким образом 
один шаг. Отметим, что пошаговое смешение опорной програм
мы в нужном направлении характеризует так называемую пря
молинейную стратегию циклического поиска.

Существуют и другие виды стратегии поиска [60], которые 
здесь не рассматриваются.

При прямолинейном циклическом поиске в целях гарантиро
ванного образования корреляции размер шага (сдвига) устанав
ливается меньшим тактового периода (длительности скачка час
тоты Tfy), обычно он равен 7/; /2 [4]. Отсюда следует, что ГУН 
должен работать с  удвоенной частотой по отношению к тактовой 
частоте сигналов с  ППРЧ. Поскольку .все синхронизирующие 
сигналы в приемнике (за исключением начального) должны сле
довать с  тактовой частотой перестройки, то в состав ГУН вклю
чается делитель частоты (на 2).

В случае принятия решения о том, что сигнал обнаружен и 
грубая синхронизация состоялась, с  блока управления подается 
команда на переход к слежению. При этом срабатывает реле за
хвата и следящее кольцо (дискриминатор, ГУН) замыкается.

После отработки начального рассогласования; оставшегося от 
поиска, подсистема переходит в режим точной синхронизации 
(слежения), который сопровождает весь процесс приема сообще
ния. На этом этапе обнаружитель захвата обычно не отключает
ся, но его функция видоизменяется; теперь он служит для кон
троля состояния захвата. Поскольку состояние захвата должно 
поддерживаться в печение всего времени приема сообщения, то 
необходимы меры для того, чтобы обнаружитель не допускал 
преждевременного пропуска сигнала. С  этой целью на этапе 
слежения может быть повышена вероятность обнаружения сиг
налов как за счет снижения уровня порога обнаружения (что до
пустимо, поскольку вероятность наличия сигнала теперь высо
ка), так и за счет увеличения времени интегрирования Сигнала, 
т.е. числа суммируемых скачков частоты (что также допустимо, 
поскольку это не увеличивает время поиска). Отсюда следует, 
что блок управления, в памяти которого хранится программа
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действий, должен быть связан с обнаружителем захвата и ГПС 
кода. Необходимость последней связи возникает в том случае, 
когда программа перестройки частоты на этапе передачи сооб
щения изменяется.

6.2.2. Типовые структурные схемы и алгоритмы 
функционирования основных устройств 

подсистемы синхронизации

Рассмотрим типовые структурные схемы и алгоритмы уст
ройств подсистемы синхронизации применительно к С РС  с дво
ичной ЧМ . В таких С РС  используется согласованная фильтрация 
с помощью двух полосовых фильтров (частоты f\ и £ )  с  шириной 
полосы каждого фильтра F  ̂ (рис.6.5).

Рис. 6.5.

Входные цепи коррелятора включают полосовой ограничи
тель, предназначенный для подавления импульсных помех и 
уменьшения динамического диапазона сигналов. Ограничитель 
состоит из двух Ш П Ф , полосы пропускания которых в общем 
случае равны полному спектру сигнала с ППРЧ Ws , и включен
ного между ними жесткого ограничителя.

Важно отметить, что алгоритм циклического поиска, исполь
зующий одноканальную схему, реализуется наиболее просто сре
ди всех методов поиска. Но так как этот алгоритм является по
следовательным, то время поиска сравнительно большое, что 
становится особенно заметным, если область начальной неопре
деленности момента прихода сигнала велика. Возможный путь 
ускорения поиска заключается в переходе от одноканального 
коррелятора к многоканальному коррелятору, т.е. к параллель
ному методу поиска (текущему методу поиска). Применительно 
к С Р С .с  ППРЧ это означает что перемножитель (смеситель) (см. 
рис.6.5) заменяется совокупностью из Кп параллельно включен
ных перемножителей (по числу используемых при перестройке 
различных частот), частоты опорных сигналов которых упорядо
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чены в соответствии с профаммои ППРЧ >пр(0 [4J. В результате, 
когда на вход приемника поступает передаваемая программа 
ППРЧ, каждый ее частотный элемент длительностью T/j упорядо
ченно переносится на общую промежуточную частоту (с разнесе
нием но двум каналам, соответствующим двоичной ЧМ).

Далее выходные сигналы перемпожителей задерживаются по
следовательно убывающей (на длительность частотного элемен
та) величиной задержки (начиная с  задержки, равной K nj T h> 
если профамма состоит в точности из К п элементов) и склады
ваются. В результате по мере поступления скачкообразного сиг
нала „пассивным" путем формируется вся В К Ф . Текущий поиск 
посредством многоканального коррелятора протекает в реальном 
масштабе времени, но его реализация более сложна (число кана
лов в Кп раз больше, чем при циклическом поиске). Известны и 
комбинированные (двухуровневые) методы, объединяющие дос
тоинства двух основных методов [61].

В большинстве же случаев (особенно в сочетании с системой 
единого времени) наиболее целесообразным является примене
ние в С РС  с ППРЧ циклического метода поиска и синхрониза
ции.

Реш ение о  том, совпадает ли  опорная П СП  с  приходящей 
П СП  принимается в обнаружителе захвата, простейшая струк
турная схема которого изображена на рис.6.6.

Выборка
А I

управления

Рис. 6.6.

Поскольку для синхронизации информационная модуляция не
существенна, то оба информационных канала СРС, разнесенные по 
частоте на A/̂ |/f—75U объединяются в один, и, кроме того, стано
вится возможным суммировать (некогерентпым путем) множест
во элементов сигнала, не обращая внимание на длительность 
разряда (бита) инф ормационного кода. Число частотных элемен
тов, по которым устанавливается синхронизация, может охваты
вать либо всю  профамму перестройки рабочей частоты, либо 
только ее часть в целях ускорения вхождения в синхронизм. 
Полное число суммируемых элементов при межсимвольной
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ППРЧ составляет л/, а при внутрисимвольной ППРЧ - / Соот
ветственно время суммирования (интегрирования) равно

\nITh при межсимвольной ППРЧ;

1 lT h при внутрисимвольной ППРЧ,

где 1 -  протяженность синхропоследовательности, выраженная 
числом скачков частоты.

Тактовые импульсы от ГУН определяют моменты отсчета при 
формировании выборки, когда достигают пика автокорреляци
онные функции частотных элементов. Обработка синхропосле
довательности в обнаружителе захвата завершается сравнением 
полученного значения напряжения z  с пороговым уровнем zq. 
Обнаружение сигнала считается состоявш имся, если через время 
Т  выходное напряжение обнаружителя z  превысит пороговый 
уровень zq.

Квадратичный детектор, включенный в схему обнаружителя 
захвата (рис.6 .6), позволяет реализовать близкий к оптимальному 
приемник при малых отношениях сигнал-шум и белом гауссов
ском шуме на входе [62]. В целом обнаружитель захвата подсис
темы синхронизации представляет собой  типичный некогерент 
ны й приемник. Выходное напряжение z  в рассматриваемой схе
ме формируется путем суммирования огибающей квадратичного 
детектора за У скачков рабочей частоты сигнала. Поэтому при 
действии смеси сигнала и помехи в виде БГШ  с нулевым сред
ним одномерная плотность распределения вероятности fs(zH) вы
ходного напряжения может быть описана выражением

м  

=  2  e x p ( - Z H 2 ^ )  7 / - l ( V - ? H ^ i r ) ’  -z- н ^ О .  ( 6 - 5 )

где zH -  нормированная переменная; Х$ -  параметр нецентральное-
ти, Xs=2!Ps/ oq\ Ps - средняя мощность принятого сигнала; <Tq -
дисперсия гауссовского шума, Ij-\{x) - модифицированная функ
ция Бесселя первого рода.

В этом случае вероятность обнаружения сигнала (или синхро
низации)

со

P d  = p {z „ > z 0) = j f s ( z H) d z H, (6 .6 )
С

у
где с - значение нормированного порога, c =zq/<Jq.

Интеграл в (6.6) может быть представлен в виде обобщенной
0-ф ункции Маркума. В результате получим [61,63]

= 7 , ^ ) .  (6.7)
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Вероятность пропуска обнаружения синхронизации мож
но определить как

/ > П Р  =  1 - С / ( Д 7 , ^ ) .  ( 6 . 8 )

В свою  очередь, вероятность ложного обнаружения синхрони
зации Рр  определяется вероятностью того, что порог с  превыша
ется выходным напряжением z  при отсутствии сигнала

Pf  = Q,( 0 , ^ ) .  (6.9)

Д ля поддерж ания синхронного состояния приемника СРС во  
время выделения информации (т.е. во время слеж ения) исполь
зуется врем енной дискриминатор (схема автоматической под
стройки времени), структурная схема которого изображена на 
рис.6.7.

Рис. 6.7.

Дискриминатор обеспечивает работу почти всех устройств 
подсистемы синхронизации (исключая обнаружитель захвата). В 
подсистеме синхронизации с циклическим поиском работа дис
криминатора происходит следующим образом (рис.6.8). Пусть 
после завершения поиска остаточная ошибка синхронизации со
ставляет то (опорная последовательность опережает входную). На 
выходе полосовых фильтров коррелятора (см.рис.6.5) имеет ме
сто сигнал произведения программ перестройки в случае, когда 
эти программы перекрываются во времени, и отсутствует сигнал 
в противном случае. Следовательно, сигнал U^{t) на выходе ам
плитудного ограничителя дискриминатора (см.рис.6.7) равен 
единице, когда программы £ р (0  перекрываются, и нулю - в про
тивном случае. На смеситель дискриминатора вместе с  сигналом 
Ud(l) подается сигнал от ГУН Uc(t\ представляющий собой клип- 
пнрованную синусоиду с частотой 2/7* (расщепленный строб). 
На выходе смесителя образуется трехуровневый сигнал Ug(t\ 
который после прохождения через низкочастотный фильтр пре
вращается в сигнал ошибки Uf(t). Под его воздействием ГУН 
линейно изменяет частоту следования тактовых импульсов
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Рис. 6.8.

<*> * ( * )  = <*> л, о + А7//-(Г), (6.10)

где шдо " собственная частота ГУН , К  -  коэффициент пропор
циональности.

Разность тактовых частот Дсо(0 опорной со$ )  и приходящей 
о)А нр(0 программ ППРЧ имеет вид:

Д со (/ ) =  со А( 0  -  со Л(ПР(/ )  =  О) Л>0 -  со Л(ПР( 0  +  KU Л ( Г ) .  ( 6 . 1 1 )

Относительное положение во времени тактовых импульсов 
(фаза) т(/) может быть определено из соотношения

Следовательно,
&tobU) = d x ( t ) /d t .  

t
*(/) = т0 + /д a>h(u)du, 

0

(6.12)

(6.13)

где to - начальное смещение синхропоследовательностей после 
завершения поиска (начальная фаза), |tq|<7/,/2.

Учитывая (6.13) и считая, что на протяжении времени приема 
сообщения тактовая частота приходящей программы не изменя
ется (т.е. cô ,MP=const), имеем:

t
т(0  = т 0 +((0  Л(0 -о> h ]}P)t -f К  \ u f (и)du. (6.14)

0
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Из полученного выражения следует, что если знак сигнала 
ошибки Uf(t) противоположен знаку суммы двух первых слагае
мых в (6.14), то система стремится к состоянию, в котором 
т(/)=0. Именно это и происходит в схеме автоматической под
стройки времени (дискриминаторе), как это видно из эпюр на
пряжений на рис.6.8 и дискриминационной характеристики 
Uf(t)y изображенной на рис.6.9.

Поскольку обычно о)л,о=«л,пр1 то основной функцией подсис
темы синхронизации в режиме слежения является поддержание 
ошибки синхронизации то вблизи нуля.

Д ля реализации стратети поиска-захвата и  управления пара
метрами подсистемы синхронизации в основны е моменты ее п е
реходов из одного состояния в другое служит блок управления. 
Э тот блок обеспечивает следующие переходы: из состояния по
иска в состояние необнаружения (совершение шага поиска); из 
состояния поиска в состояние захвата (переход к слежению); из 
состояния захвата в состояние необнаружения (срыв слежения, 
переход к поиску с совершением одного шага). Блок управления, 
структурная схема которого изображена на рис.6.10, состоит из 
программируемых элементов, в память которых заложена тре
буемая логика поиска-захвата, и управляющих элементов, фор
мирующих необходимые команды.

Рис. 6.10.
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Выбор стратегии поиска-захвата оказывает большое влияние 
на время, требуемое для достижения синхронизации. Так как 
желательно быстрое обнаружения сигнала на каждом цикле по
иска, то полное время накопления частотных элементов в обна
ружителе захвата должно быть как можно короче, но, вполне 
очевидно, что для обеспечения высокой вероятности требуется 
большое время. Компромисс между этими противоречивыми 
требованиями может быть найден путем оптимизации среднего 
времени поиска.

Одна из типовых стратегий поиска-захвата показана на 
рис. 6.11 в виде схемы состояний и  переходов [64], на которой 
обозначено: /0, 1\ - число частотных элементов П СП , интегри
руемых на каждом этапе в режимах поиска и слежения.

Рис. 6.11.
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Этот тип стратегии называют стратегией счета „вверх-вниз1*. 
Начальному состоянию - поиск 1 -  присваивается счет I. Каждое 
обнаружение увеличивает счет на единицу, а пропуск 
(непревышение порога) уменьшает счет на единицу. Достижение 
счета 0 означает, что опорная программа перестройки должна 
быть сдвинута на один шаг (7 }7/2) при параметрах системы, со
ответствующих режиму поиска, после чего счет возвращается к I. 
При этом логика поиска-захвата следующая: захват считается 
состоявшнмся (и система переходит в режим слежения), если 
произошло два обнаружения подряд при одном положении 
программы перестройки (достижение счета 3); захват считается 
сорвавшимся (и система вновь переходит к поиску), если про
изошло подряд три непревышення порога в обнаружителе захва
та (достигается счет 0).

Важной особенностью данной стратегии является то, что при 
переходе из одного режима в другой изменяются параметры об
наружителя захвата (время суммирования от У0 7/, к 1Х 7у> и значе
ние порога), ГП С  кода (программы П П РЧ ), а также логика по
иска-захвата. Это обусловлено, тем, что в режиме слежения под
система синхронизации находится продолжительное время (вре
мя приема сообщения) и недостаточно высокая вероятность об
наружения здесь может вызвать преждевременное (ложное) ре
шение о срыве захвата, в результате чего синхронизация будет 
нарушена.

Поскольку переход в режим слежения эквивалентен предпо
ложению о правильной синхронизации, то представляется целе
сообразным уменьшить величину порога zo с тем, чтобы повы
сить вероятность обнаружения. Процедура решения заключается 
в испытании отношения правдоподобия, величина порога при 
этом в общем случае зависит от априорной вероятности гипоте
зы о наличии сигнала (с  тем или иным положением программы 
ППРЧ) [61]. В режиме поиска эта вероятность обычно мала и 
наиболее подходящим критерием при проверке гипотез является 
критерий Неймана-Пирсона (фиксируется на заданном уровне 
вероятность ложной тревоги). Для случая, когда захват состоял
ся, большее значение приобретает апостериорная вероятность 
правильной синхронизации (т.е. вероятность наличия сигнала с 
конкретным положением программы П ПРЧ). Эта вероятность 
является априорной при испытании гипотез в режиме слежения, 
и, очевидно, порог обнаружения может быть понижен, чтобы 
отдать предпочтение более вероятной гипотезе.

В режиме слежения, как отмечалось, также может быть увели
чено время интегрирования (суммирования) в обнаружителе захва
та, поскольку время поиска при этом не увеличивается, а среднее 
время поддержания захвата растет. Конечно, с увеличением вре
мени нахождения в захвате вероятность потери захвата (срыва 
слежения) в конечном счете приближается к 1, но для разумных 
интервалов времени вероятность сохранения захвата может быть 
сделана достаточно высокой для практических целей [64].
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Увеличение времени фиксации факта потери захвата приво
дит и к тому, что изменяется процесс выхода из ложного захвата, 
обусловленного ложными тревогами, что увеличивает время по
иска. Однако, если вероятность ложного захвата невелика, что 
может быть достигнуто и за счет усложнения логики захвата, то 
среднее время поиска не будет существенно увеличено.

На рис. 6.12 приведена одна из наиболее простых для  техниче
ской  реализации структурных схем подсистемы синхронизации 
сигналов с  ППРЧ, в  которой схема обнаружения ступенчатого 
последоват ельного поиска объединена со схемой слеж ения [63].

Рис. 6.12.

Схема фубого обнаружения обеспечивает обнаружение при
нимаемой профаммы П ПРЧ примерно до половины кодового 
бита (или частотного элемента 7J>/2), а для более точного обна
ружения и устойчивой синхронизации имеется схема слежения, в 
качестве которой может быть использован контур, применяемый 
в радиолокационных станциях, обеспечивающих сопровождение 
целей по дальности [63].

Другие возможные схемы слежения за задержкой сигналов, 
применяемые в С РС  с П П РЧ . подробно рассмотрены в [58].
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Простейшей стратегией для рассматриваемой подсистемы 
синхронизации является: возврат подсистемы синхронизации в 
режим поиска при одиночном непревышении порога z q  в ы х о д 

н ы м  напряжением z ; для более сложной стратегии управления 
(для перехода подсистемы синхронизации в режим поиска) тре
буется несколько случайных непревышений порога zo выходным 
напряжением z .

6.3. Показатели и оценка эффективности 
циклических процедур поиска

Как отмечалось выше, назначением подсистемы синхрониза
ции является введение С Р С  в работоспособное состояние и под
держание этого состояния в течение передачи сообщения. Исхо
дя из назначения подсистемы синхронизации, определяются по
казатели эффективности и их характеристики.

Рассмотрим эффективность циклических процедур поиска с 
поочередным алгоритмом обзора поискового пространства 
Правила функционирования таких процедур поиска подробно 
описаны в [56,57,59,65,66] и имеющейся в них библиографии. 
Далее используются модель, терминология и обозначения, при
нятые в [66].

Будем рассматривать упрощенную математическую модель, 
когда случайный процесс 0 (f )e O , аппроксимируется дис
кретным марковским процессом 0(Л:)е£^ш), ie[l,a>) с конечным

числом состояний из дискретного множества = {0 v} ^ p  по

лагая 0(О=0С^) при /е[кТд,(к+1)7а1> Тд -  длительность одного 
шага поиска (рис.6.13).

Рис. 6.13.

При этом на каждом шаге поиска анализируется только одна 
точка из Диаграмма циклического поиска для этого случая 
изображена на рис.6.14, где пунктиром показан процесс 0(Х:), а 
сплошной линией -  траектория сканирования поисковой систе
мы; 5(Л:) - правило обзора точек Qtmh если 5(^)=0^ то на к -м 
шаге анализируется точка 0yeQ<m).
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В общем случае [67] статистические характеристики дискрет
ного марковского процесса £е(1,ао), задаются векто
ром вероятностей начальных состояний

Р(1)й|/\(1),...,/>в (1)]7' (6.15)

и совокупностью матриц переходных вероятностей состояний 
процесса б(Лг) от к-го шага к (^+1)-у шагу

*{к,к+\)й1*&(А,к+1)1 1<У,у</77, *€ ■ [!,« ) , (6.16) 

где (• ) т обозначает транспонирование;
______  771

Л ,(1 )= ^ {0 (1 ) = 0у }. v= l,/n , £ / U D  = 1; (6.17)
V=I

m
n ;j ( k tk+\) к P { 0 U + i ) = e 7 |0 (X ')= e/}, % n;j(k,k+\)  = 1.

7=1
Здесь и далее символом Р\Л) обозначается вероятность собы

тия А, а символом Р{А[В) -  условная вероятность.
Для упрощения дальнейших выкладок и возможности получе

ния обозримых результатов примем ряд ограничений на класс 
рассматриваемых марковских процессов. Будем полагать, что 
матрицы (6.16) могут быть различны на разных шагах поиска 
внутри одного цикла обзора, но повторяются от цикла к циклу

я(Аг, £+1) = n(Nm+k, Nm+k+\), k  = \7m-\,  7Ve[l,oo).

Кроме того, исключим возможность перехода процесса 0(£) че
рез 7раекторию обзора 5(Л:)=0* на каждом цикле (к=\9/п) без сов
падения горизонтальных участков (см. рис.6.14), а также - возмож
ность многократных пересечений на одном цикле процесса 0(Лг) 
с траекторией обзора 5(£)=0*, k-\t m  и - возможность “сколь
жении” по ней. Для дискретных марковских процессов такого 
типа элементы матриц должны удовлетворять внутри
цикла ( А'—1, /73—1), например, следующей системе ограничений:
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nk i i tk {k ,k *  I ) s 0, к к к̂лХ(к,кл  1 )^ 0 , n&( k ,k + 1 ) э 0  (6.18)

при|У-у1^2, k=\,/i7-\
Элементы матриц n{mfin+\) могут быть любыми, удовлетво

ряющими обычным ограничениям (6.17). Решение о наличии 
(отсутствии) сигнала на каждом т а г е  поиска (т.е. в каждой точке 
01л$) выносится по правилу бинарного обнаружения, оптималь
ному в смысле критерия Неймана-Пирсона [54]. При этом веро
ятности р - пропуска сигнала в точках содержащих сигнал, 
и вероятности а  - ложного обнаружения в точках несодер
жащих сигнал, полагаем постоянными на всех шагах и циклах 
поиска. Наблюдаемые реализации помех полагаем статистически 
независимыми на разных шагах поиска [68].

Эффективность поиска при гипотезе И\ -  о  наличии сигнала, 
будем характеризовать вероятностями Р0в - правильных и  Р% - 
ош ибочных реш ений о  значении параметра сигнала и  средним  
временем поиска при гипотезе Н$ -  о б  отсутствии сигнала - 

(N)вероятностью ^лт - лож ного обнаружения (ложных тревог) за N  
циклов обзора и  средним  врем енем  /„о д о  окончания поиска 
лож ным обнаружением  [68J.

Определим вероятности Р0б и  Р& Вероятность окончания по
иска на первых циклах правильным обнаружением равна

Р ^  = N  £[1,00), ( 6 . 1 9 ) '

где Сп - событие правильного обнаружения на /7-м цикле;
, /ь| д

В  = П В /9 В)-  событие - пройти без остановки У-й цикл; P{Bq) = 1. 
hO

Вероятность окончания поиска на первых циклах ошибоч
ным решением -

/^Л 0 = 1 - / ,с5бЛ 0 - ^ гЛ0. (6-20)

где Р ™  k P{BN).
Поскольку наблюдаемые реализации предполагаются статис

тически независимыми, а а  и Р - постоянными на всех шагах и 
циклах поиска, /Ч/ЭД^рО-а)777"1 для V/e[ ] ,« ) ,

P m '  = ^ f  I W  = f i / W  = [ P ( l - a ) m' l ) yV. (6 .21) 
W=0 J  1*0

Вероятности P{Cn\Bn''A) в (6.19) можно представить как
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т
P\C„ | Я " - ' }  = £  / ч с я(*)| 5  я- 1}, (6.22)

где С,/^) - событие правильного обнаружения на к -м  шаге л-го
т

цикла обзора, С п(к){\С,Ду) = 0 ,  1<£*у<лг, и С я( * )  = С л .
*=i

Пусть /4* - событие остановки на £-м шаге л -го  цикла. Тогда 

Р{СпЩ \Вп- 1) = Р{Ак\ т ) ^ к\Вп- {)Р{<д(к)=&к\Вп- \  (6.23) 

где для V/7e|l,ao) вероятность

y’ H i l e ^ e i . l ^ ^ ^ a - P K l - a ) ^ - 1, 1 S k < m .  (6.24)

Используя известные соотнош ения (67,69], получим для вероят
ностей

т
P № ) ^ k \Bn- x)= Y ,P j(n ) - {D k )j k , \<кйт, (6.25) 

М
где {Ddjto \<kj'< in -  элементы матрицы

D k = r i 5r( r ’ r  + I)’ к=\,т,  /?! = /, (6.26)
г=0

переходных вероятностей процесса 0(v), v g | 1 , q o )  на к - м шаге 
(л -1 )-г о  цикла; / - единичная матрица [69];

Pj(n)=\(D n-l )T ?{\))j, 1 i j z m ,  (6.27)

координаты вектора

Р (я) = и\(п),...,Рт(п)) й (D n- y  Р(1) (6.28)

вероятностей начального состояния процесса 0(v) на л -м  цикле,

0  = От п(т,т+1). (6.29)

Подставляя (6 .26), (6.27) в (6.25) и (6 .23)-(6 .25) в  (6.22), получим 
для (6.19)

т
Р $ '=  (I - Р ) £ ( < - « ) * “’ х

* = I

*  j«J'| / - y N(D r )N]M  -у  D T\A P ( l) }4 , (6.30)
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где [ I -y D 7]'1 -  матрица, обратная к [ I -y D 7];

у A p d - a ) 1" " 1. (6.31)

Финальные вероятности Р0в и /драены  пределам

Ров = Km Р&?К рЕ = Нш Р {ЕЫ). (6.32)
/V —>00 Л г -ю о

Поскольку, как это следует из (6 .21), lim 0, то из (6.20)

имеем
P os+ P £=  1 (6.33)

и, следовательно, поиск всегда заканчивается с вероятностью еди
ница. И з (6 .30), (6.32) и (6 .33) окончательно получим

т
Роь = ( | - Р ) Е ( 1 - а ) * - , { о Г | / - г ^ Г 1Р ( 1 ) } * ;  ( 6 3 4 )  

Р е = 1 - Р о  б-
В отсутствие сигнала (гипотеза Hq) вероятность ложных тревог N  
первых циклов равна [68]

p W  = 1 -  (1 -  a ) mN. (6.35)

Определим среднее врем я поиска. Если условия регулярности 
(0<а,р<1) при обнаружении выполнены, то среднее время поиска 
/п/, /=0,1, можно представить как условное (при Нх и Щ ) мате
матическое ожидание

*п/ = ^ { е м я /|, / -0 ,1 , (6.36)

суммы случайного числа W случайных величин - длительностей 
циклов tm где E{ \Hj} - математическое ожидание по JVe[l,oo), 
t„e[TA,inTA].

В рассмалриваемой поисковой модели (см.рис.6.14) целочис
ленная случайная величина N  - число циклов - не зависит от 
будущего и 1Л>0. Тогда, согласно теореме Колмогорова-Смирно
ва [70], имеет место тождество

Ё / Ч Л ^ л !# / }  £ { '„ !# / ) ,  / = о,1, (6.37)
1 /7--.! J n=i

которым воспользуемся для вычисления (6.36).
Определим среднее время поиска tn/- при гипотезе Ну. Сред

нюю длительность ^ ( л )  = E{tn\Ĥ ) произвольного л -го  цикла
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можно представить как 

т
Л ,1(я )=  Е т ^ )  = е * | д л- 1} г ц1{л|0(А:) = е * | 5 л- 1}> (6.38)

к=1
т

где iuX{n\Q{k) = Qk \Bn-x) = T^'Z iPk {i\Bn 'К у 'л Т ’л .  (6.39)
/=1

Рк{1 \ВпЛ}-  вероятность остановки поиска на /-м шаге л -го
цикла при условии, что 0(.£)=0* и пройдено без остановки л -1  
циклов.

М ожно показать, что вероятность Pk {i\Bn~{) не зависит от со 

бытия В п~1 и определяется следующим выражением:

(1 -  а ) 1-1 а ,  1< /<  к\

Pk [i\BnA) = (1 -  а ) * " 1 (1 - р), / = * ; (6.40)
(1 -  а ) '~ 2 Ра, k<i<,m.

Подставляя (6.40) в (6 .39), получим для (6.38)

_  ! .~ .а— Р ^ (1 _ а )* -1  />{0(Лг)=ек \ВЛ~Х}1. (6.41)
а *=I J

Выражение в квадратных скобках в (6141) равно среднему числу 
поисковых шагов на л-м  цикле, которое обозначим ц ц|(л). Т о 
гда

*ц | (л)e  7>г Дщ О1)- (6.42)

Используя (6 .25)-(6 .28), получим 

Цц1(") =
1 - P ( l  - а ) * " -1

a
т

, ,  , r w ) k  

Для вероятности P]{N>n}= Р\№ДН\) в (6.37) имеем с учетом (6.31)

1- Z ^  1 ( 1  -  a )k~l {DTk СDT) nA P ( l) } * . (6.43)
a к=I

Р\ { Л^л} = Л  А М М ) в (6- 

Px{NT>n) = Pi{{N=n)\J(N>n)} =

= / ^ Л ^ л } + I\{N>n} = у /7_l- (6.44)

Подставляя (6 .42)-(6 .44) в (6 .37), получим для среднего времени 
поиска
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'n l = = ^А^пЬ (6 -45)
/7=1

где ^п! = Е У л' 1Цц1(л ) - (6.46)
/7=1

среднее число поисковых шагов длительностью Тд (среднее нор
мированное время поиска) при наличии сигнала [68]. Подстав
ляя (6 .43) в (6 .46), окончательно получим

= i ~ ?- ^ 2 : a - a ) * “1№ 7 - Y ^ 7' r l P ( l ) } j r  (6-47) 
a  a  к=\

Сопоставляя выражения (6.34) и (6.43), можно видеть, что при 
Н\ среднее время поиска ГП| и вероятность правильного обна
ружения Р0б связаны простыми соотношениями

f  Т а \, 1 - а - р  г, ] .  „  1 -

nl "  а  I/ М Г  06У °В "
l - a ^ L

1 А .

которые удобны при оптимизации параметров а , р, 7^ цикличес
ких процедур поиска.

Вычислим среднее врем я inо д о  окончания поиска ложным  
обнаружением. Средняя длительность одного цикла обзора при 
гипотезе Щ

ц̂О = 7> ц 0>  

где среднее число шагов на одном цикле -

♦ « ( ! - «  ) - - ^ Ь 0 ! 1 .
*=i a  

Среднее нормированное время

^ n 0 = M u 0 i :O - a ) m(,7' l ) = i  (6-48)
/7=1 a

и, следовательно,

t r f = T A/a .  (6.49)

Если на каждом шаге поиска используется несмещенное пра
вило обнаружения [54], т.е. когда

] - р * а ,  (6.50)

то при У а ,р е(0 ,1 ) выполняется неравенство

* п 1 * * н 0  ИЛИ tn i<tnQ. (6.51)
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Следовательно, Л по является верхней границей для Л П| при всех 
возможных значениях параметров несмещенных алгоритмов обна
ружения (6.50); в частности, при любых значениях отношения 
сигнал-помеха. Доказательство этого факта дано в приложении 
П.6.1.

Рассмотрим конкретные примеры использования соотнош е
ний (6 .34), (6.47). Выражения (6.36) и (6.48) для и Rnо ос
таются неизменными для всех рассматриваемых ниже примеров.

Пример1. Пусть параметры обнаруживаемого сигнала s(f;0(/)) 
не изменяются в процессе поиска ( 0 ( 0 =  const (/) = 0еС 2) и с ве-

____ т
роятностью Рк= Pfdi\), к-\, т, = 1, могут находиться в од-

к=1
ной из точек множества 0<л7> (рис.6.15).

Рис. 6.15.

Выражения для Р0Б и Я п| в этом случае получим из (6.34),
(6.47), подставляя в них матрицы переходных вероятностей (6.16), 
заданные в форме: п(к,к+\)=1 для V £e[l,ao). После соответст
вующих преобразований получим

э = _  ____ V р  ( I - а ) * -1,
0Б \ - № ~ a )m~] h

= -  а
\ ~ а Р  

i - р

(6.52)

(6.53)

Для случая равномерного распределения 0 на £2, когда Рк=т~ ,̂ 
k=\,mt получим из (6.52), (6.53) соотношения:

Ров ~
(1 ~р)[1 - ( 1  -  oQ 1 . 

та\\ - Р(1 - а ) ' ” ' 1] ’
(6.54)
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*Ш  -  ГУ
(1 -  a  -  P)[l -  (1 -  a )  1 

ma\\ - P O - g ) 777- 1] J
(6.55)

Пример 2. Пусть процесс 0(Лг), £е[1,ао), не изменяется в тече
ние одного цикла обзора, но изменяется как марковская после
довательность от цикла к циклу, т.е. 0(X')=const(A')=0(/') при 
ке\т/, /n(j-i 1)], /е[1,со), (рис.6.16).

Рис. 6.16.

Требование постоянства процесса 9 (Лг) внутри цикла фор
мально означает, что п(к,к+\)~1 для к=1,т-\. Тогда из (6.26), 

(6 .29) имеем: D k -1 , к=\ут\ D =D mn(in,in+\)=n(m,in+\). Будем 

полагать, что процесс 0/ eft*717*, Уе[1,оо), однородный [67,69], т.е.

п(т,т + \) = n(im7/(m + l)) й G , У е[1,ао).

Подставляя D k = f  и D=G  в (6 .34), (6 .47), получим для Ров И Л П1 
следующие выражения:

т
^об = (1 -  Р) Z  (1 -  а )  * - 1 {| / -  у С7]-1 Р(1)} 

*=1 *

р  _  1 Ti 1 _ а - Р Р 1
" ‘ " « L 1 i - р  р °*_

(6.56)

(6.57)

Соотношения (6.56), (6.57) являются более общими по срав
нению с (6 .34), (6.47), поскольку в данном случае на элементы 
матриц переходных вероятностей {7^[{7,у], 1<У,у</77, никаких 
ограничений, кроме обычных (6 .16), не накладывается.-Для ил
люстрации этого факта рассмотрим следующие примеры.

Пример 3. Пусть случайный процесс 0(У), Уе[1,оо), флуктуирует 
независимо от цикла к циклу. Это означает [67], что элементы 
матрицы G  удовлетворяют условию G# =PJi 1), i j - l . m .  Тогда 

I )^Р( I ) и из (6.56), (6.57) получим, что выражения для Ров И
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Л П| в этом случае совпадают с (6.52), (6.53). Таким образом, эф
фективность циклического поиска оказывается одинаковой как в 
случае неизменяющегося параметра сигнала, так и при независи
мых флуктуациях от цикла к циклу.

рует от шага к шагу поиска. Это означает [67], что элементы 
матрицы п(к,к+1) (6.16) внутри цикла (k=itm -l)  должны удовле
творять условию n/j(k,k+\)=Pj(\), \<i,j<m.  Получить в этом 
случае выражения для Р0б и R ai непосредственно из (6.34),
(6 .47) нельзя, поскольку ограничения (6.18), при которых спра
ведливы (6.34), (6 .47), теперь не выполняются.

Определим вероятности Р0Б и  Р£. Из (6 .19)-(6 .30), с  учетом 
статистической независимости флуктуаций процесса 0 (£ ), £е[1,ао), 
после преобразований, аналогичных тем, которые описаны в при
мере 3, получим для (6.19)

где /Ьбц= Роь(С„\Вп~') и Ъ т =Р [В ,)  для У л,/ е[1 ,со ) .
Тогда из (6.32), (6.33) для рассматриваемого случая*(6.58) имеем

Подставляя в (6.62) для рассматриваемого случая />{0(^)=0^}=

Пример 4. Процесс 0(Лг)еП*Я1*, ^ге[1,оо), независимо флуктуи-

(6.58)

(6.59)

(6.60)

где
V

(6.61)

PnruW) £ е(*)=е*}Я{е(*)=б*} +

+ ^прц{^|0( к ) * в к}Р{в(к)*&х}. (6.62)

лучим
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/>прц =  П [ 1 - а - ( 1 - « - Р ) Л ] .  '  ^  v  <  ffl .  ( 6 .6 3 )
/=1

Вероятность Р0ых определяется выражением (6 .25 ), где, с уче
том независимости флуктуаций процесса Э(А'),

Роъ*{С„(к)\ВпА) -  Р0Ъ{С„{к)\ & ^обц(^ )  и из (6.26) имеем

Ро вц(*) = РовиЩ Я*'1̂ 1'. 1 z k z n r ,

В к л - событие: пройти без остановки к - 1 шагов одного цикла 
обзора.

Представляя Р0ь\у{к\Вк~{) в форме, аналогичной (6 .23), мож
но показать, что

р0 б ц ( * )  =  ( 1  -  р )  Рк 1  zk& m ,

и, следовательно, вероятность Роьц(к) определяется из (6.25) в 
виде:

л? к-\
w * )  =  (1  -  р )  I  Рк П | 1  -  а  -  ( I  -  а  -  Р)РЛ ( 6 . 6 4 )

*=I V=l

Подставляя (6 .60), (6.63) и (6.64) в (6.59), получим для Р0ь

/и Л*—I

(1-Р)1/’*П|1-а-(1-а-Р)П]
Ров = ------------к~ - ~ ---------------------------------------- • ( 6 . 6 5 )

1-П|1-а-(1-а-Р)^1

Определим среднее время поиска tn\ при гипотезе Н\. В рас
сматриваемом случае распределения числа шагов в цикле одина
ковы на всех циклах обзора, так что /ц|(л) = ГЦ| для Уле[1,ао).
Тогда равенство (6.37) переходит в тождество Вальда [70] и сред
нее время поиска

I ~ ^1^цЬ (6.66)
___  00

где N | = Z  P\{N>n) -  (1-/прц) “ среднее число циклов [68].
л=I

Из (6 .38)-(6 .41) получим

'ц1 = 7 a [ Z  ^ “ ( l - ^ n r u W J  + ^ n r a l .  (6-67)
k=I

240



Подставляя (6 .60), (6 .63) в (6 .67), имеем для 

^ п 1  ~

т т к-1
л|П |1-а-(1 -а-р)ЯА1+2*|а+(1-о-Р)^1П[1-а-(1-а-Р)Л-]= к=-\_______________ *=1______________ М_____________

т
] -П |1 -а -(1 -а -р )Я * ]

(6.68)

В частном случае равномерного распределения значений слу
чайного процесса 0(Аг) на СЖт\ т.е. Р\-...-Рп-т ~ 1, получим из
(6.65), (6.68)

р  _ ______1 ~~ Р_____. р  _  0-(П1 — 1) , //- /-дч
0Б l - P  + a ( m '- l j ’ £  1 -р  + а (/п -1 ) ’ ( *

* « - ; •  <6™>

И в этом случае при выполнении условия несмещенности (6.50) 
для Va,p«=(0,l) справедливо неравенство /?п|</?п0 (6.51).

Для случая равномерного распределения значений случайного 
процесса сравним показатели эффективности (6.54), (6.55) при 
постоянном (нефлуктуирующем) параметре сигнала (пример'3) с 
показателями эффективности (6.69), (6.70) при независимых 
флуктуациях процесса 0(Аг) (пример 4).

Сначала рассмотрим асимптотический случай а,р-^0 (очень 
большое отношение сигнал-помеха). Обозначим через />оБ(а ,Р ), 

^ n i(a ,P ) показатели эффективности (6.54), (6.55) при постоян

ном параметре сигнала, а через / & (а >Р)» ^ n i(tt»P) “ Д™ случая
независимых флуктуаций (6.69), (6.70). Устремляя а  и р к нулю, 
получим из (6.54), (6.55) и (6 .69), (6.70)

lim O a , p ) = l;  lim Л „1(а,Р) = (я7-1)/2; 
а.0->О  Q,p->0

Hm /’osta.P) = 1; lim £ni(d,P) = m . 
a ,p -* 0  « J W 0

Таким образом, в этом предельном случае при одинаковых 
вероятностях правильного обнаружения среднее время поиска 
при нефлуктуирующем параметре сигнала в два раза меньше, 
чем при флуктуирующем (для /п>10).

Сравнение в этом частном случае для произвольных 
V a ,p e [0 ,l]  показывает (см. приложение П .6.2), что всегда

^ов(<*,Р) *  Р а ь М )  и * n l(a ,p )  > a ,p ).
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Другими словами, флуктуации параметра 0, по которому осу
ществляется поиск сигнала приводит к уменьшению веро
ятности правильного обнаружения и возрастанию среднего вре
мени поиска, т.е. - к снижению эффективности циклических 
процедур поиска рассмотренного вида.

Приложение П.6.1

Верхняя граница среднего 
нормированного времени поиска

Покажем, что при выполнении условия (6 .50) неравенство 
(6 .51) выполняется при V a ,p e (0 ,1 ). Для этого достаточно пока
зать, что

^п0 ~ *„ 1  =

= L ^ z P f ( i _ a ) * - i { 0 7-|/— >о.  ( п .6 . 1.1)
“  *=1 *

Обозначим {/ ?^ [/ -у/ ?^ ]“ ! Р(1)} к = ак . Используя (6 .25)-(6 .29),

непосредственной проверкой убеждаемся, что я*>0, к=\,т. Оче
видно,

/ 7 7 / 7 7  /77

min { ( l - a ) * 1} ^ *  s  £ ( l - a ) *  V  S max { ( 1 - а ) * -1} 2 > * .
\&k£m \£кйт j

(П .6.1.2)

Найдем нижнюю фаницу в (П .6.1 .2). Поскольку а«=(0,1), то

min { (1 -а )  Н О - а ) " 1 . Найдем Используя известное
1зЛг£/л Jc= i
соотношение [69]

Х ( Т ° Г ) ' " '  = К - ( У ^ 7 ) Л'] | / - У ^ Г 1. N  е[2,°о),
/1=1

получим |66]
/7/ т , ~  _  ,

1 л п- \ о Т) п-'
.п-\

Д1 m I _
Z а к = S i  &к Р(1)

> к
m

= Ъ п А И \ о 1 { о т) пЛт ) к =
/7=1 Jt—I

= Ё у " ' 1 = 1 ~ у - (П .6.1.3)
/7=1
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Следовательно, для V a ,p e(0 ,1 ) при выполнении (6.50)

что и требовалось доказать (П .6.1.1).

Приложение П .6.2

Верхняя траница вероятности 
правильного обнаружения

Покажем, что

(П .6.2.1)

R"\(a ,p ) ;> Rn\{a£) при V a ,p e [0 ,l] . (П .6.2.2)

Введем для доказательства (П .6.2 .1) и (П .6.2.2) вспомогательные 
функции

При любом непоследовательном алгоритме обнаружения а и р  
функционально связаны, т.е. р=р(а). Поэтому рассмотрим пове
дение функций ф(а,р) и y f e p )  на кривой (p (a ),a ). Непосредст
венной проверкой убеждаемся, что при выполнении (6.50) функ
ция ф (а ,р )> 0 о ф (а )> 0 , где ф(а) = 1 — (1 —a ) /77_l—J1 -tа (/ и -1 )] . При 

а----() имеем ф(0)=() и <р#(а)>(). Следовательно, ф(а) - возрастающая 
но а  функция и при и=0 неравенство (П .6.2.1) всегда выполняет
ся. Тогда (П .6 .2 .!)  выполняется в любой точке (а ,Р )е[0 ,1 ]х [0 ,1 ] 
и, в частности на кривой (р (а ),а ). Докажем (П .6.2.4). Дифферен
цируя но р, имеем для частной производной фр(а,р)>0. Непо

средственной проверкой убеждаемся, что ф(а,0)>0. Следователь
но, y (a ,P )> 0 на всем единичном квадрате (а ,р )е [0 ,1 ]х [0 ,1 ], т.е. и 
на кривой (P (a),u ) и, таким образом, имеет место неравенство 
(П .6.2.1).

ф (а,Р) = ^оь(а »Р)-  ^ов(а »Р) 

ф (а,р) = / ?n i(a ,P )-/ ?n i(a ,P ).

(П .6.2.3)

(П .6.2.4)
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Глава 7

АДАПТИВНЫ Е А Н ТЕН Н Ы Е РЕШ ЕТК И  
В С И С ТЕМ А Х РАДИОСВЯЗИ  

С ПСЕВДОСЛУЧАЙНОЙ П ЕРЕСТРО Й К О Й  
РАБОЧЕЙ ЧАСТОТЫ

7.1. Влияние сигналов с  ППРЧ на характеристики 
адаптивной антенной решетки

Одним из эффективных комбинированных (совместных) спо
собов повышения помехозащищенности С РС  в условиях слож 
ной сигнально-помеховой обстановки является одновременное 
применение адаптивных антенных решеток (ААР) и сигналов с  
ППРЧ.

В зависимости от характера выполняемых операций по обра
ботке принимаемых сигналов совместное использование про
странственной обработки с помощью ААР и сигналов с пере
стройкой частоты может быть реализовано тремя основными 
способами [71,72]: 1) последовательным выполнением операций 
“пространственная обработка сигналов - устранение скачков час
тоты” (П О С -У С Ч ); 2) последовательным выполнением операций 
“устранение скачков частоты - пространственная обработка сиг
налов” (У С Ч -П О С ); 3) параллельным выполнением операций 
“ пространственная обработка сигналов -  устранение скачков час
тоты ” (П О С  || УСЧ).

В  первом  случае проаранст венная обработка сигналов долж 
на осуществляться в  ш ирокой п олосе частот, соответствующей 
п олосе расш иренного спектра сигнала с  ППРЧ. Поэтому при 
реализации способа П О С -УС Ч  необходимо обеспечение вы со
кого быстродействия алгоритмов пространственной обработки 
сигналов. В расширенной полосе частот С РС  с П П РЧ, как пра
вило, находятся мешающие сигналы. В силу этого, для решения 
задачи повышения помехозащищенности С РС  необходимо фор
мирование нулей диаграммы направленности ААР на все посто
ронние источники, работающие на фиксированных частотах.

Таким образом, недостаток первого способа обработки состо
ит в необходимости формирования большого числа нулей диа
граммы направленности (ДН ) антенны в пространственно-час
тотной области, которая определяется шириной полосы частот и 
ее загрузкой-мешающими источниками радиоизлучений.

При втором сп особе обработки сначала осуществляется устра
нение скачков частоты, что позволяет обеспечить в дальнейш ем
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узкополосную  проаранст венную обработку сигналов, повы 
шающую эффективность применения ААР. На рис.7.1 изображе
на структурная схема приемного устройства С РС  с ППРЧ и ААР, 
реализующая 2-й способ обработки (У СЧ -П О С). На рисунке 
обозначено: сигнал с  ППРЧ на выходе антенных элемен
тов; 5Пр(/) - сигнал на промежуточной частоте. При дальнейшем
изложении будет рассматриваться 2-й способ пространственно- 
временной обработки сигналов.

Рис. 7.1.

Синтезатор частот и смеситель преобразовывают скачкообраз
но изменяемые по частоте сигналы S/; (f) на сигналы с промежу
точной частотой s np(f). При этом на каждом скачке частоты, в
течение которого осуществляется адаптация антенной решетки 
(А Р), число мешающих сигналов значительно меньше, чем во 
всей расширенной полосе частот Ws% что позволяет уменьшить 
число антенных элементов (АЭ) в СРС. Однако при применении 
способа У С Ч -П О С  возникает задача .обеспечения малой дли
тельности переходных процессов при пространственной обра
ботке сигналов. Преимущество первоначальной свертки сигналов 
(УСЧ ) с  последующей их пространственной обработкой (ПО С) 
состоит еще и в том, что ширина спектра сигналов после устра
нения скачков частоты становится значительно уже расширен
ного спектра сигнала с П ПРЧ. Это приводит к тому, что обеспе
чивается подавление определенной части шума и пом^х до их 
поступления в адаптивные пространственные фильтры. Кроме 
того, на промежуточной частоте значительно проще реализовать 
полосовые и режекторные фильтры и обеспечить большие коэф
фициенты усиления.

Н аиболее перспективным, н о и достаточно сложным для р еа
лизации способом  является параллельное использование про
странственной обработки сигналов и  устранения скачков частоты 
(ПОС\УСЧ). При этом возможны различные варианты построе
ния ААР: так, например, устранение скачков частоты сигналов с 
ППРЧ может осуществляться либо в трактах каждого АЭ, либо 
на выходе сумматора антенной решетки.

Так как спектр информационного сигнала при ППРЧ занима
ет очень малую часть всего расширенного диапазона частот, то
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формирование диаграммы направленности может осуществляться 
традиционным путем комплексного взвешивания [73,74].

О днако непосредст венное применение классических алгорит
м ов пространственной обработки при их совместном использо
вании с перестраиваемыми по частоте сигналами н е позволяет  
получить суммарного выигрыш а в  повыш ении помехозащ ищ ен
ности СРС за счет применения сигналов с  ППРЧ и ААР. Это 
объясняется влиянием скачков частоты на рабочие характери
стики ААР, проявляющемся в появлении паразитной модуляции 
как амплитуды, так и фазы выходного сигнала ААР. Наличие та
кой модуляции приводит к изменению во времени и уменьше
нию отношения сигнал-(помеха+шум) (О С П Ш ) на выходе ААР 
и, как следствие этого, к увеличению вероятности ошибки при
нимаемого сигнала.

Причиной возникновения модуляции выходного сигнала ААР 
является то, что скачок частоты принимаемого сигнала эквива
лентен изменению его угла прихода. Действительно, при изме
нении угла прихода сигнала 0 на величину Д0 при постоянной 
несущей частоте ш фазовый сдвиг за счет межэлементного рас
стояния для двухэлементной АР изменится на АФ0 радиан

ДФ0 = ^ - Z ? s in ( 0  + A 0 ) - ^ - Z ? s in 0 ,
С Р с р

где Ср - скорость распространения радиоволн; D - расстояние 
между АЭ.

При скачке несущей частоты принимаемого сигнала на вели
чину Дш фазовый сдвиг за счет межэлементного расстояния для 
двухэлементной АР изменится на ДФ* радиан

ДФШ = £ ^ £ > s in 0 . 
с р

Таким образом, скачок несущей частоты принимаемого сиг
нала ААР при том же угле его прихода 0 приводит к аналогич
ному результату, который получается за счет изменения угла 
прихода сигнала. Приравнивая значения фазовых сдвигов ДФ0 и 
ДФи, получим условие эквивалентности, вызванное скачком не
сущей частоты и изменением угла прихода сигнала,

sin(0 + Д0) = ( —  + l l  sin 0.
V 0) /

Для малых значений Д0, используя первый член ряда Тейлора 
в разложении функции sin(0+A0), имеем:

Д 0« — # 0 , 1Д01« 1 .  
со
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В результате, если адаптация осуществляется путем использо
вания только адаптивных весовых коэффициентов, то ААР не 
может отличать изменения фазового сдвига, вызванные этими 
разными причинами.

Для анализа влияния сигналов с ППРЧ на рабочие характерис
тики ААР воспользуемся результатами работ [75,76], в которых 
рассматривается трехэлементная АР с адаптацией по критерию 
минимума среднеквадратической ошибки (М С К О ). На рис.7.2 
изображена структурная схема такой ААР.

Процессор адаптации ВК

Рис. 7.2.

На рисунке обозначено:0 5 , 0 у  -  углы прихода сигнала и по
мехи; D  -  расстояние между АЭ, равное половине длины волны; 
Y y(/ )- сигнал на выходе /-го АЭ; П Ф  - полосовой фильтр; 
X  / (/) - входной сигнал, поступающий в /-й канал процессора 

адаптации весовых коэффициентов (В К ); W f-(t) -  весовой коэф
фициент в i- м канале процессора адаптации; r(t) -  опорный сиг
нал; е(/) - сигнал ошибки.

Весовы е коэффициенты в процессоре, реализующем критерий 
М СКО , формируются с помощью цепей корреляционной обрат
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ной связи, минимизирующей среднюю мощность сигнала ошиб
ки е(/)» представляющего собой разность опорного сигнала r(t) и 
выходного сигнала ААР. Опорный сигнал определяет, какие из 
принятых сигналов пропускаются на выход ААР, а какие из них 
подавляются. При этом сигналы, коррелированные с опорным 
сигналом, проходят на выход ААР, а некоррелированные сигна
лы не проходят.

Положим, что АР принимает полезный сигнал Y s ( t ) , помеху 
Y у( 0  и, кроме того, на выходе АЭ действуют собственные шумы 
Уш( 0 . Тогда на выходе АЭ результирующий сигнал

Y ( 0  = Y I ( 0  + Y >(i) + Y lu(/). (7.1)

На входе процессора адаптации суммарный сигнал можно запи
сать в виде:

Х (0  = Х , ( 0  + Х ,(/ ) + Х ш(0 . (7.2)

Полезный сигнал Ys(t) на интервале времени одного*частот
ного элемента (скачка частоты) Тп \̂ £ / < 7 ^ , где п  -  целое чис
ло, обозначающее номер скачка частоты, ] £л<, р  t можно пред
ставить как немодулированный радиоимпульс с  постоянной час
тотой и длительностью 7 *  , Тп = пТ^ .

Для устранения скачков частоты полезного сигнала Y f (f) ис
пользуется синтезатор частот, который перестраивается син
хронно с частотой принимаемого сигнала. Выходное напряжение 
синтезатора частот имеет вид:

Ucr(t) = Uc r ex f{ j(u C f+eMh)t]l {n-\)Th <t<. nTh , (7.3)

где Uc r , &cr -  амплитуда и средняя частота сигнала синтезатора 
частот; До д - разность между текущей частотой ю д и средней 
частотой о)с сигнала с  ППРЧ

Д ш л = ю л - ш е . ( 7 .4 )

Для проведения дальнейшего анализа положим: юс/.<ш с ; сред
няя частота П Ф  равна юс - ю с г ; ширина полосы частот F s всех 
трех П Ф  одинакова и составляет величину, меньшую разности 
частот между соседними скачками частоты, F s<(ю -  ю ^ _j).

При сделанных предположениях и введенных обозначениях 
вектор сигнала Ys (t) и помехи Y y ( 0 ,  которая представляет со
бой немодулированное колебание на частоте ю у, можно запи
сать в виде:
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Y  М) = А.
ехр Щ ю с + Д ю ^  + ч;*]}; 
ехр{у[(ие + Дюл)(/ -  T3s) + y j ;  
exp{y[(toc + Дшл)(/ -  2T3s) + v^]};

,(n-\)Th m n T h ; (7.5)

Y  j{t) = Aj

ехр{/[шуГ + ч/у]}; 

exp M (“ / - 7 3y) + v y ]} ;

exp{y[to y (f -  гТ'зу) + ч/у ]};

(n-\)Th < t< n T h , (7.6)

где As , A j ; y s »ц/у; 7 ^ ,  Ту  -  амплитуды, начальные фазы и время 
задержки сигнала и помехи между двумя соседними АЭ, соответ

ственно; \|/5 g[0,2tc]; ц/у е [0,2 тс]; T$s= — s in 0^; 73y = ~ ^ -sm 0y .
coy

В  результате устранения скачков частоты вектор полезного 
сигнала на входе процессора адаптации

Х *(/) = As ехр{У[(юс -Ч>сг)1 + 4/s ] !U S(/J), (л  - 1  )Th <t <, nTh , { l . l ) .

где U *  ( л) = { ] ;  exp[- j  Ф *  ( л )] ; exp[- jl< t> s  ( л ) ] } 7" ;  (7.8)

T  -  знак транспонирования, поэтому и ^ (л ) - фактически век
тор-столбец; Ф^(л) - межэлементный фазовый сдвиг сигнала для 
л-го скачка частоты,

Ф ,(л )  = (Ш с+ Д<вл ) Г 3, .  (7.9)

После смещения по частоте и фильтрации в П Ф  вектор поме
хи Ху(/) на входе процессора адаптации

х  j ( 0  = Aj{n)ехр{у[(ю  j  -  Шсг -  Дю л У  + V y ] } • > 

( л - 1 ) Г л <.t^nTh ,

где A j{n)=
-  соA j, p j

0 ,  |ш у -  о

д“ л 1 ^ -у -;

Fs 
2

СГ

Т.U y  = [ 1 ; е х р ( - у Ф у ) ; е х р ( - у 2 Ф у ) ]  ;

(7.10)

(7.11)

(7-12)

Ф/ - межэлементный фазовый сдвиг помехи между соседними АЭ,

О) .•
Ф ; = —— 7Г sin 0 /. 

У “ с
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Из (7 .10) и (7.12) видно, что немодулированная непрерывная 
помеха с  выхода АЭ в результате смешения по частоте преобра
зуется в импульсную помеху на входе процессора адаптации. 
Длительность такой помехи зависит от продолжительности рабо
ты на одной частоте, а ее скважность определяется законом 
формирования ППРЧ. Аналогичная ситуация будет иметь место 
и при условии присутствия в расширенном диапазоне частот 
двух и более разнесенных в пространстве источников узкополос
ных помех.

Собственные шумы У ш( 0  после смещения по частоте и 
фильтрации в ПФ на входе процессора адаптации представляют 
собой узкополосный Б ГШ , вектор которого имеет вид:

Х ш( 0  = [п ш 1 (? ) ,п ш2 ( 0 . п шз ( 0 ] г , (7 .14)

где п ш/* (0 , /=1,2,3 - случайный гауссовский процесс с нулевым 
средним и спектральной плотностью G0 ; считается, что п ш/-(0  - 
статистически независимы друг от друга, а также от у  s и у  у .

Подставляя (7.7), (7 .10) и (7.14) в (7 .2), получим результи
рующий сигнал на входе процессора адаптации ВК .

Зная вектор результирующего сигнала X (f) (7 .2) на входе 
процессора адаптации, можно определить весовые коэффициен
ты W / (0 , которые для критерия М СКО  удовлетворяют системе 
дифференциальных уравнений вида [74,75]:

^ l  + K y 4>(t)^(t) = K y Son(t), (7.15)

где W (f) - вектор ВК,

W (0  = [W 1( f ) I W2(f) , W3( 0 f ;  (7.16)

K y - коэффициент усиления цепи корреляционной обратной 
связи; Ф (I) -  ковариационная матрица,

ф ( 0  = £ ’| Х * ( 0 Х 7'(г)]; (7.17)

* -  знак комплексного сопряжения; SQn(t)~ опорный корреляци
онный вектор,

S on(f) = £ -[x *(r)/ -(r)]; (7.18)

Е | •] - знак математического усреднения.
Так как вектор полезного сигнала Xs(t) (7 .7), помехи Xj(t) 

(7 .10) и шумов Х ш( 0  (7 .14) на входе процессора являются не
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коррелированными между собой случайными процессами, то ко
вариационная матрица Ф (0  (7 .17) сводится к выражению:

ф(0 = £ [ х ; < 0  X Ts (01 + £|Х*-(/) XTj  (/)] + £[Хщ (/) x l  (01 =

= л  lu's ( n ) u j  (n)+Aj(ri)UjUj +oqI , (n-\)Th< t< n T h , (7.19)

где I  - единичная матрица, элементы которой представляют сим
вол Кронекера

I. i  = j\
**'"№ , i * j .

Для определения опорного корреляционного вектора Son(t) 
примем, что опорный сигнал i{t)  имеет ту же форму, что и по
лезный сигнал на входе 1-го канала процессора адаптации, но с 
амплитудой Аг

/•(0 = /4г ехр{у[(ш (: - ш с/.)/ + ц;5] } ,  (n - l )T h <.tznTh. (7.20)

В этом случае опорный корреляционный вектор Son(t) (7.18) 
примет вид:

(7.21)

Как видно из (7.19) и (7 .21), ковариационная матрица Ф (0  и 
опорный корреляционный вектор 5 оп (t) зависят только от номера 
скачка частоты , поэтому они являются постоянными величи
нами для л-го частотного элемента, Ф(г) = Ф (л), S 0^(f)^SQn(n) 
при (n -l)T fj

Таким образом, за время одного периода скачка частоты из 
всей комбинации частот сигнала 1 й п й р  весовые коэффициен
ты в  соответствии с (7.15) удовлетворяют следующей системе 
уравнений [75]:

^ ^  + /ryO ( l )W (0 = / r y5 on(l) ,  7 b s r < 7 i ;  

^ ®  + t f y4 »(2 )W (0  = Ary5 ,on(2 ), 7I s / < 72 ;

~ ^  + К уФ(р)Щ() = K ^ p ) ,  7>_, H < T p .

(7.22)
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Допустим, что вектор В К  W (r^ _ ( ) есть значение вектора 
ВК W (f) после окончания действия частотного элемента (//-1).

Т ак  как W (f). есть величина непрерывная, то w (7 '<n_|) является 
начальным значением весового коэффициента W(7*fl) для л-го 
скачка частоты.

Используя [75] и приведенные выражения, решение системы 
дифференциальных уравнений (7 .22) для п й р  можно запи
сать в форме:

W (Г) = е х р [ - * уФ(1)(Г -  7о) ]х [W (r 0) - ® - ‘ (1)50И (1) ]+

+ ф -|(1)-?011(1), T0 Zt<Tl -
W (Г) = ехр[- /ify Ф (2) (Г -  7 j ) ] х [ W  (Г|) -  Ф '1 (2) -Уоп (2) ]+

+ Ф -|(2 )5 ’оп(2), Tt<t<T2, (7 2 3 )

W (/) = ехр[- К уФ (р)((-Т„ ) ] х [W (7> _,)-ф -< (p)Son (р) ]+

+ Ф ~l {p)Sm (p), Tp_x<t<T„.

Начальные значения В К  для каждого частотного элемента 
сигнала с  П ПРЧ (скачка частоты) при данном начальном зна
чении \У(Г0) определяются рекуррентным методом из условия 
непрерывности W(/) по формулам (7.23).

В случае, если W ( 7 o ) ,W ( r , ) >. . . ,W (7 '/;_1) известны, то мож
но определить вектор В К  из системы уравнений (7 .23) для лю 
бого промежутка времени. Если комбинация перестраиваемых 
частот сигнала 1 < ,п < р  имеет периодический характер, то Ф(г) 
и Soa(0  являются периодическими функциями времени. В си 
лу этого W(r) удовлетворяет дифференциальному уравнению с 
периодическими коэффициентами и периодическими свобод
ными членами [75]. Решение такого уравнения также будет пе
риодической функцией времени после затухания начальных 
переходных процессов, которые далее не учитываются. Поло* 
жив, что вектор В К W(/) находится в установившемся режиме, 
можно найти исходные значения В К  W (7J)) ,W ( r i ) , . - . ,W ( r yJ„|).
Используя при этом периодичность W (r), можно вектор 
W (7 'yJ) заменить на W (Г о ). Таким образом, применяя (7.23)

для определения W (f) в конце действия скачка частоты, можно 
получить следующие отнош ения между начальными векторами 
W 0 ? 7 i )
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W, = ex p [- К уФ (1 )(Г ,-7b)]x[w 0 - ф - 1 (1)-УопСП]+

+ Ф - , ( 1 ) 5 ’о п ( 1 ) ;

W2 = ехр [- Л'уФ (2 )(Г 2 -  Г ,) ] X [w, - Ф - 1 (2 )Son (2 ) ] +

+ Ф -, (2)5'0П(2);

w ^-i =ехр[-Л ГуФ (р -1 )(Г /,_, ~Тр.г ) х
(7.24)

4 ^ - 2 - ф ' 1^ - 1) ‘у0п (р -1 ) ]+ ф -1(р-1)-У0П(р -1 ) ; 

Wp = W0 = е х р [- К,Ф (р)(Тр - 7 > _ ,) ] х

x [ w p - i  - ф" ‘ (P)Son (Р )  J-*-®"1 (Р)$оп (Р)>

где для упрощения обозначений использовались W / = W (7 / ) ; 
кроме того, в последнем уравнении заменено на W 0 .

Запись последней системы уравнений (7.24) прсле перегруп
пировки элементов может быть представлена в стандартной мат
ричной форме [75):

Систему уравнений (7 .25) относительно вектора начальных 
данных можно решить численно, a W (t) определить из (7.23).

И з излож енного следует , что весовы е коэффициенты изменя
ются во времени, следоват ельно, ААР осуществляет модуляцию  
вы ходного полезного сигнала.

Полезный сигнал на выходе ААР можно представить в виде:

О О — ехр] 

О
[-К,Ф(р)(Тр-ТрЛ)]

о

о *0 -е х р [-А -у Ф(2)(7-2- Г , ) ] -  О

О О

г w  -| {1 -  ехр -  ЛГу Ф (р)( 7'р -  Гр. |)]] Ф“' (р) ■S'on (р)

х W, = |l -  ехр j -  Ку Ф(1)(Г| -  Г0)])Ф-1 (1)50„(1)

W 
1 РЛ]

(7.25)

Ss (l) = \Nr {t) Xs (t), (7.26)

или, учитывая выражение (7.7),
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■ M 0 = ^ w 7 (0-U^/Oexp{/[(wc ~o)cr)f + 4» j] } ,(/ ? - l)r A nTh. (7.27)

Мощность полезного сигнала /^(/) и мощность помехи Pj(f)
на выходе ААР изменяются во времени в соответственно с  зави
симостями вида:

^ ( ' )  = ^ s2 |wr (/)LJsU )| \  {n-\)Th s t < n T h - (7.28)

^ ( 0  = ^ y (/ 7)| w r M U y(/7)|2 , (n-\)Th < t< n T h . (7.29)

Выражения для модуляции огибающей as(t) и фазовой моду
ляции Л5(/) полезного сигнала S(t) на выходе ААР могут быть 
представлены в виде:

^ (0 = ^ | w r (f)L)s(/j)|, (n-\)Th <.t<,nTh \ (7.30)

A,(0 = arg|wr (OL),(fl)|, {n-\)Th < t< n T h . (7,31)

Используя Ps{t) (7 .28) и Pj(t)  (7 .29), а также выражение для 
мощности шума

/,m (0 = ^|W (0| 2 > (7.32)

отношение сигнал-(помеха+шум) на выходе ААР запишется сле
дующим образом:

2  РЛ‘) ( с -ш )  |wr  (О U f  (У7)|
Я

P j(t)+ P m(t) + [W(/)|2 ’ (7-33)

(n-\)Th < t< n T h .

Здесь </да(с-ш) - входное отношение сигнал-шум (О СШ ) для л-го
2 2 / 2 2  скачка частоты, qBX(с -ш )  = As / a Q; qBX(п -ш ) - входное отноше

ние помеха-шум (О П Ш ) в течение л-го скачка частоты (только в 
том случае, когда помеха появляется на выходе П Ф ),

q\x(n - ш) = J AJ  ~ Д“ * 1 -  Fs/1:
j  0, |шу — <осг — Лео/,] > Fgj'i..

В  |75] моделированием на ЭВМ  получены многочисленные 
графические зависимости, характеризующие воздействие сигналов 
с П ПРЧ, имеющей две частоты, на трехэлементную ААР, реали
зующую критерий М СКО. В  качестве примера на рис.7.3,a-в  изо
бражены (рафики зависимости огибающей (7.30) и фазы (7.31)
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выходного полезного сигнала S(t)> а также О СП Ш  (7.33) для 
двух скачков частоты, р  = 2 , от нормированного времени, при ко
тором первый частотный элемент (скачок частоты) начинается 
при гн=0 и заканчивается при а второй -  соответственно
при tH=0,5 и tK=\,0.

При моделировании было принято: 0S =15°; 0у=ЗО°; <?вх(с - ш )= 

= 6 д Б ; двХ(п -ш )= 2 0 д Б ; о)с1=0,95(ос для 0 ^ < 0 ,5 ; (ос2=1,05(ос 
для 0 ,5 < 1 < 1 ,0 ; помеха действует на частоте соу=0,95о>с .

Как видно на рис.7.3, огибающая и фаза сигнала, а также 
О СП Ш  имеют ступенчатый характер. Это объясняется тем, что, 
как указывалось выше, скачок частоты сигнала при данном на
правлении его прихода эквивалентен изменению угла прихода 
сигнала. Скачок частоты на До> приведет к тому, что сформиро
вавшийся минимум ДН А сместится на величину Д0. Таким обра-. 
зом, помеха выйдет из области нуля ДН  антенны, в результате 
О СП Ш  на выходе ААР скачкообразно уменьшится и потребуется 
некоторое время, чтобы О СП Ш  снова достигло своего опти
мального значения. Выходное отношение сигнал-(помеха+шум), 
в свою  очередь, определяет собой вероятность ошибки в приеме 
сигнала.

П риведенны е _ выш е анализ и  граф ические зависимости 
(рис. 7.3, а-в) наглядно показывают негативное воздействие сиг
налов с  ППРЧ на рабочие характеристики ААР’ реализующ ей  
критерий МСКО.

7.2. Максиминный алгоритм обработки 
сигналов и помех

Уменьшение отрицательного влияния приведенных выше не
желательных последствий, возникающих при совместном ис
пользовании сигналов с  П ПРЧ и ААР, позволяет обеспечить 
разработанный в |77-80] максиминный алгоритм, который при 
скачках частоты достаточно быстро восстанавливает способность 
подавления помех. ■

Алгоритм назван максиминным потому, что он  максимизиру
ет ОСПШ  посредством итеративной регулировки В К  с помощ ью  
двух коррелят оров, один и з которых используется для  максими
зации мощности п олезною  сигнала, а другой - для  минимизации 
мощности пом ехи  Ниже кратко рассматривается сущность мак
симинного алгоритма и его возможности.

При этом предполагается, что полезный сигнал и помеха яв
ляются стационарными стохастическими процессами.

Если W  - вектор В К  адаптивной антенной решетки, a S(t) и 
/7(0 - вектор полезного сигнала и вектор помеха+шум на входах
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АЭ, то сигнальную Y M(f) и помеховую Y na(t) составляющие 
выходе ААР можно представить в виде:

Ysa(t) = WTS(t) = S T{t)'W-, (7.34)

Vna(t) = V /Tn(t) = nT(t)'W. (7.35)

М ощ ность выходного полезного сигнала при детерминиро
ванном векторе В К  определяется из выражения

/,5 = | f { | Y sa(0|2 j  = ^ W " 7 ? ssW , (7.36)

где Н  - символ транспонирования и комплексного сопряжения; 
Rss - корреляционная матрица вектора полезного сигнала S(t)t

/гет = £ {5 * (г )-У Г ( 0 } .  (7.37)

Выражение для мощности составляющей помеха+шум на вы
ходе ААР имеет вид:

^ , = 5 w w ^ i » w . (7-38>

где R mt - корреляционная матрица вектора помеха+шум / 7 (f ) ,

Rnn= E {n \ t )n T(t)}. (7.39)

Следовательно, выходное ОСГТШ будет определяться равенст
вом

Рп w ^ w

С целью максимизации О СП Ш  на выходе ААР применяется 
градиентный алгоритм корректировки весовых коэффициентов, 
который для дискретно-временных систем имеет вид [74,77]:

W (к  +1) = W  ( * )  + ц0 ( * )  Vw [9 2(Xt)], (7.41)

где к - текущие моменты дискретизации; ц о (^ )“ константа, ре

гулирующая скорость сходимости алгоритма; Vw |^2 j  -  градиент.

Вектор ВК в терминах действительной и мнимой W j  
составляющ их имеет вид:
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W = W/j +y'W; , j = ^ i . (7.42)

Градиент V w ^ 2j  в (7 .41), соответствующий данному вектору 

ВК W , так же может быть представлен в комплексной форме

V W = + y 'v yw y • (7.43)

Непосредственное вычисление градиента V w ^ 2j  с учётом 

(7.36) и (7 .38) приводит к следующему выражению

'«> w \W HR nnW
*  Я (к)

w

X*  w /?„„W
. (7.44)

На основе (7.44) уравнение для вектора В К  W (£ -+ l) может 
быть представлено в виде:

W ( *  + l) = W ( * )  + n0 ( * ) * 2 ( * ) * * W ( * )  RnnVt(k) (7.45)

Заметим, что если полезный сигнал и помеха представляют 
собой узкополосные процессы, то ц о(£) является постоянной 
величиной, а правая часть уравнения (7.45) линейна относитель
но W ( * ) .

Входящие в (7.45) составляющ ие /?syW(X:) и R fW^ ( k )  могут 
быть записаны в виде следующих выражений:

Л ^  = 2 £ { 5 * ( 0 У л 5 ( 0 } ;  

/?„„W = 2 £ { / 7 * ( O Y * ,w } ;

(7.46)

(7.47)

где Y / js (0  и - действительные составляющие сигнала
Удд( 0  и помехи У na(t), представленных в комплексной форме

Y s a (0  “  V fts iO  + J Y J S (О !  

YM(/) -Y * ,( /)  + yYyil<f).

(7.48)

(7-49)

В максимиином алгоритме математические ожидания 

£ * [5  (/) У^у(/)} и £■{/? (/) Y ^ (/ )}  оцениваются на к  -й итера
ции нулём усреднения по времени на конечных интервалах, что
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обозначим как S * Y s (k)  и n Y n{k).
Используя эти оценочные значения, выражение (7.45) можно 

записать в виде:

W ( *  + l) = W ( * )  + n t f )
S Y s( k ) _ n Y n(k) 

Ps{k) Pn(k)
(7.50)

где Ps ( k ) tPn(k)-  оценки мощности сигнала Ps и мощности по

мехи Рп на к -й итерации; \х(к) = 2\i0(k )q 2(k)\ q 2{k)  -  оценка

О СП Ш  на к  -й итерации.
Вектор полезного сигнала S(t) и вектор помеха+шум n(t) на 

входе АЭ могут быть представлены через действительную' и мни
мую составляющие

S[t) = SR{t) + jSj{t)\  

n{t) = nR(t)+ jn j(t) .

(7-51)

(7.52)

С  учётом соотношений (7 .50)-(7 .52) можно записать действи
тельную WR и мнимую W j  составляющие вектора В К  в виде:

W * ( *  + l ) « W * ( * )  + i i ( * )  

W y (*  + l) = W y ( * ) + fx (* )

(7.53)

(7.54)

Полученные выше соотношения (7.53) и (7 .54), описывающие 
действительную и мнимую части вектора В К , лежат в основе 
реализации максиминного алгоритма.

7.3. Реализация и возможности максиминного 
алгоритма

Одна из возможных структурных схем максиминного алго
ритма для ААР, имеющей четыре АЭ, изображена на рис.7.4 [77]. 
В  общем случае ААР может иметь TV антенных элементов. В этом 
случае число каналов ААР, структурная схема одного из которых 
показана на рис.7.4 внутри штрихового контура, увеличивается 
до N  Скачки частоты принимаемого каждым АЭ сигнала устра
няются за счёт синтезатора частот и смесителя, а с  помощью
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гетеродина сигнал переносится на промежуточную частоту. В ы 
ходной сигнал 2-го усилителя промежуточной частоты (УП Ч -2) 
трансформируется в синфазную и квадратурную составляющие 
квадратурным преобразователем (К П ). Далее сигнал взвеш ивает
ся комплексным весовым коэффициентом Wj(A') на к -й итера
ции путем перемножения синфазной компоненты с действитель
ной частью W Ri{k)  и квадратурной компоненты с мнимой ча
стью W yi(jfr). Затем обе компоненты суммируются для получе
ния взвешенного выходного сигнала от первого АЭ.

Аналогичные взвеш енные выходные сигналы от остальных АЭ 
складываются в сумматоре АР (Е), таким образом создавая вы 
ходной сигнал АР, который после фильтрации с помошью ПФ 
поступает на демодулятор для выделения информации. В соот
ветствии с (7.53) и (7.54) В К  корректируются на каждой итера
ции путем добавления корректирующих составляющих, которые 
зависят от вариации корреляционных оценок.

С целью разделения полезного сигнала и помехи+шум сигналы 
с выходов УПЧ в каналах АЭ и с выхода сумматора АР подаются 
на П Ф  и режекторные фильтры (РФ ). Полоса пропускания ПФ 
F$ согласована с шириной спектра полезного сигнала, поэтому на 

его выходе будут наблюдаться полезный сигнал, а также поме- 
ха+шум, попавшие в эту полосу. Полоса пропускания РФ  Fr со
стоит из двух смежных полос пропускания, симметрично распо
ложенных относительно центральной промежуточной частоты, и 
имеет провал в полосе частот полезного сигнала (рис.7.5).

0

/Реж екторный у * -20 . \V Режекторный \
/  фильтр Ау Поло совой j \  фильтр \/ / \  фи льтр / \

4

Рис. 7.5.

Чтобы обеспечить достаточный уровень развязки полезного 
сигнала от помехи, амплитудно-частотные характеристики П Ф  и 
РФ  должны обеспечивать затухание более 20 д Б  в точках их пе
ресечения [77]. С  выхода П Ф , подключенного к выходу 2-го 
УПЧ, полезный сигнал от АЭ трансформируется с  помощью
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квадратурного преобразователя в оценку синфазной и квадра

турной S jX составляющих полезного сигнала. Аналогично с вы
хода РФ , подключённого к выходу 2-го УПЧ, помеха+шум от АЭ 
трансформируется квадратурным преобразователем в оценку 
синфазной Пщ и квадратурной h j x составляющих помеха+шум.

Сигнал с выхода сумматора АР (£ ) также разделяется на оценку 
составляющей полезного сигнала Ys и оценку составляющей поме

ха+шум Y yj с помощью П Ф  и РФ , соответственно. Составляющие 

сигнала S Ri и Ys перемножаются и усредняются во времени для

получения величины SRlYs . При этом точность оценки увеличи
вается по мере того, как ВК  сходятся к  своим оптимальным зна
чениям. Другие составляющие S j  ,Y S > » A n Y n получаются 
аналогичным путем (рис.7.4).

Составляющие SR]Ys(k ) ,  S j tYs(k)  и nRlY„(k), nn Y„(k) 
формируются с помощью интегрирования:

_________ *
SRlYs (k) = ~  l s m (t)Ys (t)dt; (7.55)

Т° h

_________ t
Sn Ys (k)  = ~  \Sn {t)Ys (t)df, (7.56)

Г° h

e « l Y nik) = ~  \hRy(t)Yn(t)dc, (7.57)

nn Y n{k) = ~ r  \nn {t)Yn(t)dt, (7.58)

где T o - t fC4r\ - tk - интервал интегрирования; t*  -  время окон
чания к -й  итерации; р -  отношение ширины полос пропуска
ния РФ и ПФ .

Блоки измерения мощности (И М ) на рис.7.4 представляют 
собой устройства, предназначенные для оценки мощности по
лезного сигнала РтХ и мощности составляющей помеха+шум
Рт7‘ Оценка Pmi и Рт 2 проводится по формулам
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к
(7.59)

к

(7.60)

С  использованием полученных выше зависимостей весовые 
коэффициенты вычисляются цифровым информационным про
цессором в соответствии с выражениями (7.53) и (7.54).

Полагая, что составляющая помеха+шум имеет равномерную 
спектральную плотность во всей ширине полосы частот, получаем

где Gf  - односторонняя спектральная плотность мощности по- 
меха4 шум.

В результате оценки мощности полезного сигнала Ps и мощ

ности помеха-t шум PIt в полосе полезного сигнала определяются 
из следующих выражений:

Соответствующая оценка для О СП Ш  находится по формуле

Проверка работоспособности и оценка возможностей максимин- 
иого алтритма, структурная схема которого изображена на рис.7.4, 
выполнены в 177J путем моделирования на ЭВМ . При этом исполь
зовались исходные данные, приведённые в табл.7.1.

Р = F r /F t \

РпЛ ~ + Рп = PS + >

Рщ1 ~ F fG r  = Р Л , >

(7.61)

(7.62)

(7.63)

при р Рт1(к)>Р„,2(к);  (? 6 4 )  

при $Рт1(к) < Р„,2(к);О

(7.65)

ТУ I 1 \ I 2
рп(к ) 0  при §Pmi(k )< P m2{k).
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Параметры сигнала и помех

Таблица 7.1

Центральная частота 15 ГГц
Ш ирина полосы ППРЧ 1,5 ГГц
Ширина полосы, занимаемая скачком 
частоты 100 кГц

Скорость переключения несущей частоты 6,25 кГц
Интервал (время) интегрирования 160 мкс
Промежуточная частота 70 М Гц
Направление прихода полезного сигнала 0 ,0  град

Вид помехи Широкополосный 
белый шум

Число источников помех

Не более трех, 
расположенных 
под разными уг
лами к направле
нию прихода по
лезного сигнала

Отношение мощностей помехи и сигнала 
(О П С)

От 20 до 50 дБ, 
изменяемое для 
каждой помехи

Отношение мощностей сигнала и шума 
(О СШ ) 20 дБ

При этом  моделировалась четырехэлементная АР с нена
правленными АЭ, расположенными в вершинах квадрата со 
стороной, равной длине волны, соответствующ ей центральной 
частоте сигнала. Источники сигнала и помех располагались в 
плоскости А Р, а направление прихода полезного сигнала со в
падало с направлением нормали к одной из сторон квадрата. 
Сигнал с П П РЧ полагался некогерентным, следовательно, ска
чок частоты имел начальную фазу, равномерно распределённую 
в интервале [0,2л]. Д искретность скачка частоты принималась 
равной 100 кГц при равномерном распределении скачков во 
всём диапазоне П П РЧ . П олосовые и режекторные фильтры мо
делировались как трехполюсные фильтры Батгерворта с АЧХ, 
показанными на рис.7.6.

При этом центральные частоты обеих полос пропускания РФ 
были смещены на 200 кГц от центральной частоты /q ПФ. Поло
са пропускания ПФ  на уровне 3 д Б  равнялась 100 кГц, а полоса 
пропускания каждого из РФ на уровне 3 д Б  была равной 50 кГц.
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Режекторный Полосовой Режекторный 
фильтр фильтр

-300 -200 -100 fQ 100 200 300
♦  A/S, кГц

Рис. 7.6.

При моделировании предполагалось, что обеспечивается иде
альная синхронизация приходящего сигнала с ППРЧ и опорного 
сигнала синтезатора частот. Для всестороннего изучения свойств 
максиминного алгоритма варьировались различные начальные 
условия: число источников помех и их угловое положение отно
сительно полезного сигнала; отношение помеха-сигнал для каж
дого источника помех; начальные значения В К ; коэффициент 
усиления петли обратной связи; скорость скачков частоты.

На рис.7.7,a-в  показана последовательность формирования 
диаграммы направленности в процессе 3-х  итераций при воздей
ствии на ААР двух источников помех: один с ОПС в 40 дБ с на
правления 40°, другой - с  О П С  в 20 д Б  с направления 140°. В ис
ходном состоянии антенная система имеет всенаправленную ДН 
в азимутальной плоскости, полученную посредством прирав
нивания к нулю трех весовых коэффициентов, а четвёртого ве
сового коэффициента - к единице, т.е.

Каждая последующ ая Д Н  иллюстрирует постепенную её 
трансф ормацию; кроме того, на третьей ДН  показано, что 
глубина нулевых провалов в направлении источников помех 
превыш ает 40  д Б .

При моделировании коэффициент ц *  выбирался из условия 
обеспечения устойчивости и быстрой сходимости алгоритма. 
Среди различных вариантов лучшим оказалось соотношение

W/f(0) = [ l ,0 ,0 ,0 ] ; Wy (0) = [ 0 A 0 f0].
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Таким образом, контролируя q (к) во время каждой итера
ции и регулируя коэффициент усиления ц *  в соответствии с 
(7 .67), можно с помощью описываемого алгоритма обеспечить 
высокую скорость сходимости весовых коэффициентов.

И зменение О СПШ  q 2 как функции числа итераций представ
лено в табл.7.2.

Таблица 7.2

Зависимость значения О СП Ш  от числа итераций и мощности помех

Номер
итерации

О СП Ш  q \ дБ 
1-й вариант

О СП Ш  q 2t дБ 
2-й  вариант

Включена помеха J\t Включена помеха J\,
q  2=20 дБ <72=40 д Б

с  направления 40° с направления 40°
1 3 ,0 -16,0
2 18,2 -12,2
3 18,5 -8 ,9
4 18,9 -2 ,8
5 19,2 5,2
6 19,6 6,5
7 19,8 12,0
8 20,1 25,3
9 20,3 25,4

Дополнительно Дополнительно
включена помеха, включена помеха,

<?2=40 дБ q  2=20 дБ

с направления 140° с направления 140°
10 -12 ,5 11,4
11 -8 ,8 11,4
12 7,0 11,5
13 14,4 11,6
14 16,6 И ,7
15 16,7 11,8
16 16,8 11,8
17 16,9 11,9
18 16,9 12,0
19 17,0 12,0
20 17,0 12,1
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При помехе мощностью 20 д Б  с направления 40° значение д 2 
устанавливалось равным 20,3 д Б  на девятой итерации, затем 
включалась помеха мощностью 40  дБ  с  направления 140°. Сле
дующая итерация показывала уменьшение д 2 на 32,8 д Б  (20,3 дБ - 
-(-1 2 ,5  д Б )= 3 2 ,8  дБ ); однако возврат к исходному значению про
исходил довольно быстро: уже после четырёх итераций значение 
д 2 возвращалось к уровню 16,6 дБ. Когда начальная мощность 
источника помех с направления 40° равнялась 40  дБ , а мощность 
второго источника помех, который также включался после девя
той итерации, была равной 20 дБ , то после включения второй 
помехи значение д 2 снижалась лишь на 14 дБ (25,4  дБ -  11,4 д Б =  
=  14 дБ ). Последующее увеличение д 2 происходило медленнее, 
чем в предыдущих случаях, а это свидетельствовало о том, что 
чувствительность системы повышалась с  увеличением мощности 
помех.

В табл.7.3 показано повышение О СП Ш  как функции от числа 
итераций при трех источниках помех равной мощности.

Таблица 7.3

Чувствительность к воздействию помех с различных направлений

Номер итерации ОСПШ  q 1 , дБ

Включены помехи J y , /3
1 -14,62

22 6,23

Включена помеха J i
23 -6,13
27 15,3
120 19,64

Выключена (включена) помеха
121 19,64
139 19,64

Выключена (включена) помеха

140 19,64 (изменение угла 0°);

10,9 (изменение угла на 2°);
6 ,85  (изменение угла на 4°)

145 19,64 19,32 19,41

268



При этом первый источник излучал помеху с направления 
40°, второй - 140° и третий -  80°. В этом случае использовалась 
пятиэлементная АР, в которой один АЭ размещался в центре 
квадрата, образованного четырехэлементной АР, для увеличения 
числа степеней свободы.

При включенных источниках помех /| и /3 значение ОСПШ  
q  2 = 6,23 д Б  принимает после 22 итераций, затем включался ис
точник помех /2 с направления 140°. После четырех итераций 
ф  достигает 15,3 дБ  и стабилизировалось на уровне 19,64 дБ при 
120 итерациях. Последующее выключение или включение вто
рого источника помех /2 не оказывало влияния на О СП Ш , ука
зывая тем самым, что глубокий нуль сформирован и остаётся в 
направлении 140°. Однако, если перед повторным включением 
источника второй помехи J i  ее угловое положение изменялось
на 2° или 4° (что равносильно движению источника помехи от
носительно антенной системы), то ф  сначала имело тенденцию 
к уменьшению, а затем быстро возвращалось к значению, пре
вышающему 19 дБ , всего за пять итераций.

В табл.7.4 приведены значения О СП Ш  как функции числа 
итераций для узкой полосы частот сигнала, равной 0,17% от цен
тральной частоты.

Таблица 7.4

Воздействие П П РЧ  с у з к о й  п о л о с о й  перестройки

Номер
итерации

ОСПШ  q  2, дБ

Без ППРЧ Число итераций на скачок частоты

10 5 3 1

1 -16 -16 -16 -16 -16
4 -2,7 -2 ,7 -2 ,7 -2 ,7 -2 ,7
8 7,7 7,7 7,7 7,5 8,3
10 12,3 12,3 12,3 12,2 12,2
20 12,9 12,9 12,9 12,8 12,9

Различные скорости скачков частоты почти не сказывались на 
выходную характеристику. В случае, когда ширина полосы час
тот сигнала составляла уже 10% от центральной частоты, эффект 
влияния этих скачков становился очевидным, что отображено на 
рис.7.8 ,а. Уменьшение О СПШ  q 2 на каждом скачке частоты оче
видно, но среднее значение q 2 стабилизировалось приблизитель
но после 40 итераций.
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На рис.7.8,б,в приведены характеристики максиминного алго
ритма при действии БГШ  в полосе сигнала с  П П РЧ , приходя
щего с  направления 140° относительно направления на источник 
полезного сигнала. Отношение мощности сигнала к мощности 
шума равнялось 20 д Б , а отношение мощности помехи к мощно
сти сигнала -46 дБ. Интервал времени интегрирования 7q уста
навливался равным длительности скачка частоты Г Л = 1 6 0 м к с , 
при этом каждый момент начала интегрирования совпадал с  на
чалом скачка частоты. На рис.7.8 ,б показано изменение ОСПШ  
на выходе АР как функции числа итераций. На рисунке видно, 
что после 50 ...80  итераций адаптивная система достигает устой
чивого состояния, в течение которого О СПШ  флуктуирует при
близительно в пределах 10 дБ.

Изменение ОСПШ  во время установившегося состояния при 
отклонении частоты от центрального значения несущей 
(относительное смещение от центральной частоты) изображено 
на рис.7.8,в. На рисунке видно, что когда мгновенная частота 
находится вблизи границы полосы скачкообразного изменения 
частоты, значение О СПШ  уменьшается почти на 10 д Б  относи
тельно своего максимального значения.

Результаты моделирования максиминного алгоритма показали 
относительно быструю его сходимость к устойчивому состоянию 
при различных исходных данных для моделей сигналов и помех, 
соотношений мощностей сигналов и помех и углов прихода по
мех. Полученные результаты показывают, что при малых значе
ниях скорости скачков частоты сигнала адаптивная система бы
стро восстанавливает способность подавления помех. При боль
ших значениях скорости скачков частоты для подавления помехи 
требуется более длительная адаптация, вследствие чего выигрыш 
от адаптивной обработки снижается.

7.4. Модернизация максиминного алгоритма
М аксиминный алгоритм разделяет  пом еху и  сигнал на ос

н ове различия спект ральных характеристик сигналов с  ППРЧ  
и пом ех, используя свойства корреляционной обработ ки мак
симизироват ь мощность п олезн ого сигнала и  одноврем енно 
минимизировать мощность пом ехи на вы ходе ААР. Тем  не 
м енее, в максиминном алгоритме не удается полностью  уст
ранить влияние скачков частоты сигнала с П П РЧ  на рабочие 
характеристики ААР.

Одним из путей улучш ения характеристик максиминного ал
горитма является компенсация частотной зависимости характе
ристик алгоритма от параметров скачкообразной перестройки 
рабочей  частоты. При этом основными направлениями совер
шенствования максиминного алгоритма являются: параметриче
ская обработка на основе использования линий задерж ки с отво
дам и ; спектральная обработка на основе разделения всей  шири
ны  спектра сигнала с  ППРЧ на некот орое число спектральных 
зон ; обработка с  упреждением , при которой адаптация В К  осу
ществляется с упреждением на скачок частоты.
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7.4.1. Параметрическая обработка

В соответствии с максиминным алгоритмом устранение 
скачков частоты сигнала должно предш ествовать адаптивной 
пространственной фильтрации, что определяется исп ользова
нием относительно узкополосны х полосовых и режекторных 
фильтров. Преимущ ество устранения скачков частоты перед 
обеспечением адаптивной пространственной фильтрации за
клю чается также в том , что использую тся УПЧ с шириной 
полосы  пропускания, равной сумме полос пропускания поло
совы х и режекторных фильтров, обеспечивающ их подавление 
некоторой части шума и помех до  их поступления в адаптив
ные фильтры. Устранение скачков частоты преобразует скач
кообразно изменяемые сигналы на промежуточную частоту с 
необходимой для адаптации информацией, сохраняю щ ейся в 
фазе полученного сигнала.

Адаптивные фильтры могут конструироваться на базе раз
личных структур, таких, как, например, реш етчатые фильтры, 
фильтры с бесконечной импульсной характеристикой или же 
на линиях задержки с отводами. И з-за  успеш ного применения 
в ш ирокополосных ААР линий задержек с  отводами они могут 
использоваться и в ААР, реализующ их максиминный алго
ритм с параметрической обработкой. На р и с.7 .9  изображена 
структурная схема ААР с применением линий задержки с 
тремя отводами (с двумя элементами задержки) [73 ,74 ,78 ]. 
П оскольку слож ность канала обработки пропорциональна 
числу отводов линии задерж ки, то  желательно ограничиваться 
возм ож но меньш им числом отводов.

Линию  задержки с отводами характеризуют три параметра: 
общее (полное) время задержки линии Тр\ время задержки 
между отводами Д; число отводов N . Эти параметры свя за 
ны соотнош ением

TD = { N -  1)Л. (7.68)

Для того, чтобы линия задержки с отводами обеспечивала 
формирование нуля во всей полосе частот WSi занимаемой сиг
налом с П ПРЧ, необходимо выполнение условия

Д<1/И^. (7.69)

Свойства параметрической обработки изучались путём моде
лирования на Э ВМ . Результаты оценивались в средних значени
ях и вариациях ОСПШ  как функции от смещения частоты в ус
тановившемся режиме и скорости сходимости к  установившему
ся режиму. Наилучшие результаты были получены при

4 - 4 ’ <77о>
где /Jjp -  промежуточная частота.
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Рис. 7.9.



При применении условия (7.70) узкополосный частотный 
элемент сигнала на каждом отводе линии задержки сдвинут по 
фазе на 2n/N  по отношению к частотному элементу на преды
дущем отводе, а общий фазовый сдвиг будет меньше 2п радиан.

На р и с.7 .10,а,б представлены, результаты работы максимин
ного алгоритма с параметрической обработкой при N  = 3 [78]. Из 
рис.7.10,а следует, что для достижения установившегося режима не
обходимо приблизительно 600 итераций, что гораздо больше, чем 
для случая, когда параметрическая обработка не применяется (см. 
рис.7.8,а). Сравнение данных, приведенных на рис.7.8,6 и рис. 
7.10,6, показывает, что изменения ОСПШ  с вариацией частоты по
лучаются меньше приблизительно на 4 дБ, когда используются ли
нии задержки с отводами.

При 7 V = 5  разброс ОСПШ  в установившемся режиме немного 
уменьшается при незначительном увеличении среднего значения 
ОСПШ , что отображено на рис. 7.10,в,г. Однако число итераций, 
требуемых для достижения установившегося режима, существенно 
увеличивается.

7.4.2. Спектральная обработка

Спектральная обработка основана на разбиении всей полосы 
скачкообразного изменения частоты Ws на определенное число 
спектральных зон (участков) и независимой адаптации вектора ВК в 
пределах каждой зоны, т.е. когда частота сигнала с  ППРЧ находится 
в одной из таких зон. Структурная схема ААР, реализующая макси- 
минный алгоритм со спектральной обработкой в трех спектральных 
зонах, изображена на рис.7.11 [79,80]. Выбор номера спектральной 
зоны зависит от значения рабочей частоты принимаемого сигнала 
и осуществляется с  помощью селектора частотных участков, обес
печивающего выделение спектральной зоны, под управлением ГПС 
кода. После преобразования частотных элементов сигнала (скачков 
частоты) на промежуточную частоту формируются BIC При этом 
ВК, связанные с предшествующими анализируемыми спектральны
ми зонами, пересылаются в память процессора адаптации ВК. Пе
ресылка значений ВК  между памятью и адаптивными фильтрами 
управляется ГП С кода.

Для ослабления влияния переходных процессов следующие за 
сумматором АР ( I )  полосовые и режекгорные фильтры должны вы
полняться раздельно для каждой спектральной зоны. С  увеличением 
числа спектральных зон (частотных участков) N  ̂  можно также 
ожидать пропорционального увеличения числа итераций, требуемых 
для достижения устойчивого состояния,’ так как только l/ZV^ скач
ков частоты попадают в каждый частотный участок. Однако при 
увеличении числа частотных участков ширина полосы каждого час
тотного участка уменьшается, что способствует лучшей сходимости 
алгоритма. Это, в свою очередь, нейтрализует увеличение требуе
мого числа итераций для достижения установившегося режима.
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Рис. 7.11.



Рабочие характеристики ААР в виде ОСПШ  при использовании 
максиминного алгоритма с двумя и тремя спектральными зонами 
изображены на рис.7.12,а,б и рис.7.12,в,г, соответственно. Анализ 
приведенных зависимостей говорит о том, что, как и ожидалось, 
сходимость к устойчивому состоянию оказывается более быстрой 
при использовании двух спектральных зон. Сравнение данных, при
ведённых на рис.7.10,а и рис.7.12,а, показывает, что максиминный 
алгоритм со спектральной обработкой превосходит максиминный 
алгоритм с параметрической обработкой по скорости сходимости и 
не имеет преимущества в установившемся среднем значении 
ОСПШ . Вариации установившегося ОСПШ в функции изменения 
несущей частоты в обоих случаях остаются приблизительно равны
ми 6 дБ.

7.4.3. Обработка с упреждением

Сущность обработки с упреждением состоит в том, что адап
тивная система начинает осуществлять адаптацию ВК в сторону 
их оптимальных значений для скачка частоты, предшествующего 
скачку частоты, поступившему на вход приемника.

В силу этого при реализации максиминного алгоритма с уп
реждением необходимы два процессора: главный и вспомога
тельный. Главный процессор рассчитывает значения оптималь
ных ВК для формирования выходного сигнала на принимаемом 
скачке частоты в текущий момент. Вспомогательный процессор 
рассчитывает значения ВК, являющиеся близкими к оптималь
ным, для последующего скачка частоты сигнала с ППРЧ.

При каждом скачке частоты значения ВК, рассчитанные 
вспомогательным процессором, передаются в главный процес
сор, тем самым обеспечивая формирование на рабочей частоте 
выходного сигнала ААР с оптимальными ВК. При формирова
нии ВК в основном процессоре с целью синхронизации исполь
зуется опорная псевдослучайная последовательность местного 
ГПС кода. При решении этой задачи в вспомогательном процес
соре используется опережающая псевдослучайная последова
тельность ГПС кода. При этом, как правило, опережение в вы
работке вспомогательных ВК принимается равным длительности 
одного скачка частоты.

Структурная схема ААР, реализующая максиминный алгоритм 
с упреждающей обработкой, изображена на рис.7.13 [78-80]. В 
реальной ААР передача информации о значениях ВК между 
вспомогательным и главным процессорами должна осуществ
ляться в течение переходных процессов между скачками частоты. 
При моделировании же предполагалось, что время переходных 
процессов равнялось нулю.

На рис.7.14 показаны характеристики максиминного алгорит
ма с упреждением обработки. Сходимость ОСПШ  к установив
шемуся значению оказалась более быстрая, чем при использова
нии спектральной обработки с разделением спектра сигнала на
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две зоны, однако разброс ОСПШ  в установившемся режиме 
в функции смещения частоты приблизительно на 3 дБ больше, 

чем при спектральной обработке.
Среди рассмотренных трех способов модернизации макси

минного алгоритма спектральная обработка обеспечивает наи
лучшее среднее значение ОСПШ в установившемся режиме и  
является наиболее простой при реализации.

Обработка с упреждением обеспечивает наиболее быструю 
сходимость к установившемуся значению ОСПШ , но имеет наи
большее рассеяние ОСПШ  в установившемся режиме.

Параметрическая обработка представляет наименьший инте-

279



pec из-за ее чрезмерно большого времени сходимости и наиболее 
сложной реализации.
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Рис. 7.14.

Проведенный аналитический анализ показал принципиаль
ную возможность максиминного алгоритма при совместном ис
пользовании в СРС сигналов с ППРЧ и  ААР.
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Глава 8

ОБНАРУЖЕНИЕ СИГНАЛОВ 
С ПСЕВДОСЛУЧАЙНОЙ ПЕРЕСТРОЙКОЙ 

РАБОЧЕЙ ЧАСТОТЫ 

8.1. Обнаружение сигналов неизвестной структуры

Эффективное воздействие ор1анизованных помех на СРС с 
ППРЧ (впрочем, как и на С РС  с другими видами сигналов) мо
жет быть обеспечено при- условии, что постановщик помех, ис
пользуя станцию РТР, успешно осуществляет перехват сигналов 
с ППРЧ. Под перехватом сигналов в общем случае понимается 
обнаружение, измерение соответствующих параметров сигналов 
СРС, например, мощности сигнала, рабочей частоты, ширины 
спектра, длительности скачка частоты, а также пеленгование 
(или определение местоположения) СРС [34]. Перечисленные 
этапы процесса перехвата в существующих станциях РТР, как 
правило, объединены. В дальнейшем рассматривается только 
этап обнаружения сигналов с ПП РЧ, который иногда именуется 
перехватом.

При решении задачи обнаруж ения^ качестве модели исполь
зуем сигнал с ПП РЧ и двоичной ЧМ, представляющий собой 
последовательность радиоимпульсов со случайной начальной фа
зой, частоты которых перестраиваются в соответствии с задан
ным псевдослучайным кодом в диапазоне Ws . Модель такого 
сигнала за время J-ro скачка частоты длительностью 7^ может 
быть предстанлена в виде:

А-(0 = Д р 8 cosf(ш j  + /'П)( + ф /] g ( t~ jT h), (8.1)

где Р5 - мощность сигнала; т j  = 1 , M f  , M f-  число рабочих час
тот (с учетом ЧМ ); Q - частота модуляции; У = 0,1; фу - началь
ная фаза скачка частоты, <р,- е |0 ,2 л ] ;  g( t)  - единичная функция,

, , , [ ! >  п р и О < /< ;Г л ;
при Г < 0 t t > T h.

Основными характеристиками и параметрами СРС с ППРЧ 
являются: мощность передатчика Ps ; время передачи сообщения 
7 д / ; число рабочих частот M f  (число частотных каналов), ко-
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торые равномерно распределены в диапазоне Ws и выбираются 
генератором псевдослучайного кода, по крайней мере, один раз 
на протяжении времени Тм ; /*о- центральная частота переда* 
ваемого элемента сигнала; число интервалов (скачков частоты) 
Nf  длительностью Th за время передачи Тм , Nt - T M/Th \ 
скорость передачи информации в битах RB = 1 /Та ; скорость 
скачкообразного изменения частоты = 1 / 7 ^ ;  мгновенная по* 
лоса частот Fs> определяемая в общем случае длительностью 
либо бита информации Т&, либо скачка частоты 7^ .

При РТР обнаружение сигналов усложняется тем, что струк
тура и ряд характеристик и параметров сигналов СРС, как пра
вило, неизвестны постановщику помех. Это лишает возможности 
использования в станциях РТР согласованных способов приема 
сигналов. Поэтому в станциях РТР применяются такие алгорит
мы приема и обработки сигналов, которые, с одной стороны, для 
своей реализации требуют минимальной априорной информации
о сигналах СРС, с другой стороны, должны обеспечивать высо
кую вероятность обнаружения и низкую вероятность ложной 
тревоги, обусловленную собственными шумами обнаружителя. 
Шумы обнаружителя представим в виде АБГШ с односторонней 
спектральной плотностью Gq, значение которой известно. Ти
повыми значениями вероятностей обнаруж ения/^  и ложной 
тревоги Рр при перехвате сигналов СРС являются:

PD = 0 ,5 -0 ,9 ; PF = 1<Г3 - 1 0 - 6 [81].
Проектируя СРС для работы в условиях РЭП, разработчик 

стремится обеспечить высокую энергетическую скрытность сиг
налов СРС, или малую вероятность их перехвата станцией РТР в 
течение заданного интервала времени.

Для эффективного решения поставленной задачи разработчик 
СРС должен располагать некоторой априорной информацией о 
возможностях обнаружителя станции РТР. Аналогично, при раз
работке обнаружителей для станций РТР требуется определенная 
априорная информация о характеристиках и параметрах сигна
лов разведываемых СРС. Однако в конфликтной ситуации двух 
противоборствующих сторон „система радиосвязи - система ра
диоэлектронного подавления" можно только предполагать о том 
или ином уровне осведомленности. В [82] для анализа эффек
тивности обнаружителей по перехвату сигналов СРС и, соответ
ственно, для выбора возможных способов обработки сигналов в 
СРС, повышающих их энергетическую скрытность, достаточно 
условно рассматриваются пять уровней априорной осведомлен
ности, представленных в табл.8.1. В таблице />• ( /  = 1,2,3,4,5) 
обозначает вероятность тою , что РТР имеет соответствующие 
априорные сведения о характеристиках и параметрах СРС на Ам 
уровне осведомленности.
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Таблица 8.1

Уровни осведомленности о характеристиках и параметрах СРС

Уровни 
осведомленности РТР

Объем знаний о характеристиках и па
раметрах СРС радиотехнической 

разведкой

I; Pi
Наименьший объ

ем данных о характе
ристиках и параметрах 
СРС.

РТР ничего не знает о сигналах СРС и 
лишь имеет предположение о централь
ной частоте f s , диапазоне частот Ws , 
времени начала tH и конца tK передачи.

и ; р 2

РТР имеет сведения о центральной 
частоте f s , диапазоне частот Ws , време
ни начала tH и конца tK передачи. Од
нако. значения этих характеристик из
вестны с ошибками.

ш ;  Рз

РТР имеет сведения о центральной 
частоте f s , диапазоне частот Ws , време
ни начала tH и конца tK передачи. В 
станции РТР обеспечивается согласование 
с сигналом СРС по времени и частоте.

IV; Р4

РТР имеет сведения о центральной 
частоте f s , диапазоне частот Ws , време
ни начала tH и конца ек передачи, мгно
венной полосе частот передаваемого 
сигнала Fs . В станции РТР обеспечива
ется согласование с сигналом СРС по 
времени и частоте.

V; Р5

Наибольший объ
ем данных о харак
теристиках и пара
метрах СРС.

РТР имеет сведения практически о 
всех характеристиках и параметрах СРС. 
Однако РТР не известна частотно
временная матрица (ЧВМ) сигнала, т. е. 
нет сведений о том , какую позицию в 
ЧВМ будет занимать сигнал при после
дующем скачке частоты. В станции РТР 
обеспечивается оптимальное согласова
ние с сигналом СРС по времени и часто
те.
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Предельным случаем априорной неопределенности относи
тельно структуры перехватываемых сигналов СРС является зада
ча обнаружения стохастических сигналов ^с(/) на фоне АБГШ 
л{1) [83-85], когда наблюдаемые реализации имеют вид:

, ,  К ( 0  + л(Г) при Я , ;
- ! „ ( , )  при Н 0, <8'2)

Г е | ( л -  1)7Ь,яГ0],

где Я | и Яд * гапотезы о наличии и отсутствии сигнала.
В [83-85] показано, что если сигнал и шум представляют со

бой практически произвольные стохастические процессы, то 
функционал отношения правдоподобия можно записать в виде:

Л = ехр (В.З)

где sc(t) - оценка стохастического сигнала ^с(?) па  критерию 
минимума среднеквадратической ошибки (МСКО).

Структурная схема обнаружения сигнала sc(f) на основе ал
горитма (8.3) изображена на рис.8.1.

<h
4

Рис. 8.1.

Как следует из анализа схемы, оптимальный алгоритм обна
ружения стохастических сигналов достаточно сложен при реали
зации. Более простым с точки зрения технической реализации 
является алгоритм энергетического обнаружителя Прайса-Урко- 
вица [86,87]. Энергетические обнаружители получили широкое 
распространение на практике и эффективно используются в
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станциях РТР для обнаружения неизвестных сигналов, включая 
и детерминированные сигналы с ППРЧ.

Существующее структурное разнообразие энергетических об
наружителей можно разделить на два класса [34,81]:

1. Одноканальные широкополосные обнаружители\ параметры 
которых в той или иной степени согласованы с передаваемым 
сообщением по ширине полосы частот и по времени передачи 
сообщения.

2. Многоканальные обнаружители; в которых полоса пропус
кания и время интегрирования каждого узкополосного канала в 
той или иной степени согласованы с полосой частот и длитель
ностью частотного элемента (скачка частоты) сигнала с ППРЧ.

Применительно к указанным классам энергетических обнару
жителей на рис.8.2 изображены два метода обнаружения сигна
лов с ППРЧ [88].

./•
А

0  ™ Шш-К ш m ш
 ̂ и, 0

т ш

▲ 1 ( II i 1 4

а)

Рис. 8.2.

При первом методе (рис.8.2,а) накопление энергии (интег
рирование) сигнала осуществляется по всему рабочему диапазону 
частот W  = Ws и в  течение всего времени передачи сообщения 
Тк =ТМ, где Ти - время инте1рирования. При втором методе 
(рис.8.2,б) накопление энергии частотных элементов происходит 
по полосе частот Fs в течение длительности скачка частоты 
ТН=Т„.

Второй класс обнаружителей предполагает использование от
дельных каналов для каждой из возможных частот сигнала с 
ППРЧ. С целью уменьшения числа каналов и простоты реализа
ции применяются различные структурные схемы многоканаль
ных обнаружителей. Основное различие между ними заключает
ся в процедуре принятия решения, позволяющей преобразовать 
данные об обнаружении отдельных частотных элементов сигнала 
в решение о передаче сообщения.
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Наличие априорной информации о значениях тех или иных 
параметров сигналов с ППРЧ позволяет обеспечить согласование 
энергетического обнаружителя с принимаемым сигналом по 
времени и частоте и получить хорошие рабочие характеристики. 
Энергетические обнаружители, согласованные с параметрами 
принимаемого сигнала на 5-м уровне осведомленности, дают 
наилучшие рабочие характеристики. Такие обнаружители далее 
называются квазиоптимальными.

8.2. Широкополосный энергетический 
обнаружитель

Структурная схема широкополосного (одноканального) энер- 
гетического обнаружителя изображена на рис.8.3 и содержит: 
широкополосный полосовой фильтр (Ш ПФ ) со средней часто
той f s и полосой пропускания Ws , равной полосе частот сигна

лов с ПП РЧ, квадратичный детектор (*)2 » интегратор и устрой
ство сравнения.

Рис. 8.3.

Такой обнаружитель обеспечивает измерение энергии принятой 
реализации в пределах конечного времени интегрирования Ги и 
сравнивает выходной сигнал интегратора z  с порогом zq для 
принятия решения. Алгоритм обнаружения имеет вид: принима
ется решение d] о наличии сигнала 5 (0 , если статистика 
z  £ zq , и решение об отсутствии сигнала, если z  < zq , т.е.

z  =
г0 о

J *> Г > Zn => d\, сигнал есть ; 
\ y 2Wdt{ и , у  [ < zq => ао, сигнала нет, (8.4)

где у(()~ выходной сигнал полосового фильтра,

f .y(f) + л(г), сигнал плюс шум; 

|я ( г ) ,  шум,
О < / < Ги;
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2/Gq - множитель нормировки статистики z  (для удобства ана
лиза).

Так как сигнал 5 (0  и шум /7(0 на выходе Ш ПФ ограничены 
но частоте полосой \ f \<W s/ 2 y то s(() и n(t) можно предста
вить в виде квадратурных составляющих:

5(0 = 5с(0 cos «“o '"МО sinш0 
л (/) = nc{t) cos o)q  ̂ sinto0f.

(8.5)

Применив теорему отсчетов ВА. Котельникова, выходную ста
тистику z  (8.4) при наличии сигнала (гипотеза Н \ ) можно запи
сать в виде:

z  - G0WS I
/-i

(8.6)

веще , ns независимые гауссовские случайные

личины с нулевым средним.
Из (8.6) следует, что выходная статистика обнаружителя z

Л
описывается нецентральным х -распределением с 2THIVS сте
пенями свободы и параметром нецентральности

2Ес
Х =

<?0 ’
(8.7)

где Es - энергия сигнала в полосе частот 1 ^  и в интервале 
времени Тн . Среднее значение M \z \  и дисперсия D \z\ стати
стики z  определяются формулами

M[z] = \ s +2TKWs ; 
D[z] = 4 \s +4THWS .

(8-8)
(8-9)

При отсутствии сигнала (гипотезаН$)  выходная статистика z
описывается центральным у} -распределением с 2T^WS степе
нями свободы.

Вероятности ложной тревоги PF и обнаружения PD для рас
сматриваемого обнаружителя описываются известными выраже-
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ниями:

PF = fp0(z)dz; PD = fpi(z)dz, (8.10)

гдг po(z), P i ( z )  - функции плотности вероятности, которые 
имеют вид |48]:

при отсутствии сигнала (гипотеза Н$)

^ ( z ) = F r ( Z j z £ l e x p ( _:f i ’ z s 0 ;

Ро(^) = 0. 

при наличии сигнала (гипотеза Н\ )

L- 1

z<  0;
(8-11)

= 2 ехр { - ^ г )  f L - l i J z * ) '  z *°'>
Pi (z) = 0, z  <  0,

(8. 12)

I n(x)~ модифицированная функция Бесселя первого рода л-го

порядка; Г (/,)- гамма-функция, Г(/,) = ( Z - l ) ! ;  L  = [ГиИ^] - чис
ло степеней свободы, скобки \_х\ означают целую часть числа.

Выражения для вероятностей ложной тревоги Рр и обнару
жения сигнала PD находятся путем интегрирования (8.11) и 
(8.12). Интегральные выражения от функций плотности вероят
ности (8.11) и (8.12) в общем случае могут быть сведены к обоб
щенным Q -функциям Маркума 130]

Q m (а > Ь ) = -лЬг] * М  expf~ - - { - ) l M A a X ) d x  ■ 

а b '

В случае, если произведение времени интегрирования на по
лосу частот T^WS »  1, то, в силу центральной предельной тео
ремы, выходная статистика z  может быть аппроксимирована слу
чайной величиной с гауссовским распределением.

В противном случае, если при перехвате сигналов с ППРЧ ус
ловие 7 ^ ^ » !  не выполняется, гауссовская аппроксимация 
выходной статистики z  становится неприемлемой. В общем слу
чае для расчета рабочих характеристик (РХ) обнаружителя могут 
бьпъ использованы алгоритмы, основанные на разложении 
обобщенной 0-функции Маркума в степенные ряды и в рады но
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бесселевым функциям. Наиболее распространенные алгоритмы 
расчета центрального и нецентрального у} -распределения приведе
ны в Приложении 8.1 [89].

В приложении 8.2 приводится анализ вероятностно-временных 
характеристик основных типов обнаружителей сигналов при мно
гошаговой процедуре обнаружения. Показано, что существует оп
тимальное значение времени наблюдения на одном шаге, при кото
ром среднее время многошаговой процедуры обнаружения мини
мально.

Учитывая (8.10), (8.11) и (8.12), выражения для вероятностей 
PF и PD можно представить в виде:

Pf =Q
> o - 2 W

Pd =Q

.  2 V W

Z q -2ThWs -X
2j7»Ws + \  J

(8.13)

(8.14)

где Ф (*)- дополнительная функция к гауссовскому интегралу 
вероятности (см. табл.3.1).

Выражения (8.13) и (8.14) позволяют определить требуемое 
для обнаружения сигнала СРС отношение сигнал-шум 
EsjG§ при заданных значениях вероятностей Рр и PD. С этой

целью обозначим функцию, обратную £*(*)> через

P o ^ / v ) ;  4= Q ~\Pd I

Так как по определению

|Д Zq -27~Л\У5 

z q - 7 Tk W s - \

Ws +x •

(8.15)

(8.16)

(8.17)

то, решая (8.16) и (8.17) относительно z 0 , можно получить, что 

■ 2 / W T I s o  = 2 / 7 ^ Р о -X .  (8.18)

Найдя из (8.18) значение X и разлагая далее полученное вы
ражение в ряд Тейлора по переменным Po/V ^  »
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4 N t„ ws , получим [34]

^  =>/ Г иИ ^ (Р о -е о ) . TKWS »  m ax[p02 ,e 02)  ■ (8-19)

Так как время интегрирования Ги в обнаружителе станции 
РТР может быть равно, больше или меньше длительности сооб
щения Тм , то на основе (8.19) мощность перехватываемого сиг
нала СРС, необходимая для достижения заданных значений PF 
и PD , может быть представлена в виде:

G0 Г „ .Т„;  7'иИ ^ » ш а х (р 02,Е02); (8.20а)

V P T  i о j\
—72М Ро-ео)>  тм <7'и ; TKWS » m a x (p 0 ,E0 ). (8.206)

М
Как следует из (8.19) и (8.20а,б) широкополосный обнаружи

тель не требует априорных сведений о скорости скачков частоты 
R In ширине полосы Fs w значениях центральных частот элемен
тов сигнала.

Если полоса частот и  время интегрирования обнаружителя 
равны соответственно общей полосе частот' сигнала Ws и  дли
тельности передачи сообщения Тм , то такой широкополосный 
обнаружитель является квазиоптимальным:

На рис.8.4 изображен график зависимости требуемой мощности 
для обнаружения сигнала Р$ (20а,б) от относительного времени ин
тегрирования TW/ T M при Gq -  consi [90].

Ps

Рис. 8.4.

Из графика следует: 1) увеличение времени интегрирования 
7'и до длительности сообщения Тм приводит к уменьшению
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требуемой для обнаружения мощности сигнала Ps до минималь
ного значения Ps . (в этом случае интегрированию подвергают
ся все частотные элементы сигнала, его энергия полностью ис
пользуется для обнаружения); 2) дальнейшее увеличение време
ни интегрирования Ги > Тм ведет к увеличению требуемой для 
обнаружения сигнала мощности PS9 что объясняется возрастани
ем влияния мощности интегрируемых шумов обнаружителя.

Для проведения расчетов по формуле (8.20а) на рис.8.5 приве
дены графики зависимости вероятности обнаружения Рр от ар
гумента =  (Р о  -  c q )  ДЛЯ различных значений вероятности 
ложной тревоги PF [81].

Как следует из рис.8.5, для 
заданных вероятностей, напри
мер, PF = 10_6 и PD = 0,9 ар
гумент < /о=7,8дБ. Используя 

и значения параметров Ws 
и Тм у с помощью (8.20а) мож
но определить минимальное 
значение , выше которого
сигналы СРС становятся обна
руживаемыми.

Если структура и параметры 
разведываемого сигнала СРС 
известны, оптимальное обнару
жение такого сигнала на фоне 
гауссовского шума может быть 
выполнено согласованным 
фильтром (или коррелятором).
При этом требуемое для обес
печения заданных вероятностей 
ложной тревоги PF и правиль
ного обнаружения PD отношение сигнал-шум

^ г -  = ( Р о - £ о ) 2 - (8.21)

Из сравнения (8.19) и (8.21) видно, что для получения одних 
и тех же вероятностей PD и PF энергетический обнаружитель

требует отношения сигнал-шум в ^  THWS Д р0 - е 0) раз больше, 
чем обнаружитель на согласованном фильтре. Таковы потери 
отношения Es/Gо энергетического обнаружителя, которыми 
приходится расплачиваться за незнание структуры сигналов.
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Энергетический обнаружитель, принимающий решение о на
личии сигнала по полной энергии входной реализации, не может 
отличить различные сигналы по их структуре и происхождению 
[81,87]. В то же время для успешного решения задач РЭП требу
ется знание того, что сигнал принадлежит подлежащей подавле
нию СРС с ППРЧ. Кроме того, в условиях сложной радиоэлек
тронной обстановки на входе обнаружителя помимо сигналов 
подавляемой СРС присутствуют и другие сигналы, преднамерен
но создаваемые или попавшие в тот же диапазон частот, в кото
ром осуществляется обнаружение. В этом случае энергия ме
шающих сигналов добавляется к энергии разведываемого сигнала, 
что может способствовать обнаружению сигнала СРС. Однако 
при отсутствии сигналов разведываемой СРС на входе станции 
РТР имеется возможность принять ложное решение о наличии 
сигнала, так как мешающие сигналы в этом случае могут создать 
такое напряжение на выходе интегратора, которое превысит за
данный пороговый уровень.

Таким образом, для использования классического энергетиче
ского обнаружителя в станции РТР требуется его модификация, 
обеспечивающая, с одной стороны, отнесение принятых сигна
лов к  классу сигналов с ППРЧ , а с другой стороны, равенство 
вероятности ложной тревоги в каждом частотном канале в усло
виях воздействия мешающих сигналов. Указанные направления 
модификации могут быть осуществлены за счет применения в 
обнаружителях соответствующих правил принятия решения, а 
также адаптивной регулировки порогового уровня. При этом 
наиболее конструктивно достижение задач модификации может 
быть осуществлено в многоканальных энергетических обнаружи
телях.

8.3. Многоканальные энергетические 
обнаружители

Из (8.19) следует, что требуемое для обнаружения сигнала с 
ППРЧ отношение ESIG$ пропорционально квадратному корню 
из расширенной полосы частот сигнала Ws . Следовательно, для 
повышения эффективности обнаружителя, т.е. уменьшения тре
буемой мощности обнаружения сигнала Ps при заданной спек
тральной плотности мощности шумов G0j целесообразно иметь 
набор из К  параллельно включенных одноканальных обнаружи
телей с шириной полосы каждого канала =WS/K> значи
тельно меньшей Ws .

На рис.8.6 изображена обобщенная структурная схема много
канального обнаружителя, в которой каждый канал имеет полосу 
частот WsjK  и является смежным по отношению к соседним кана
лам.
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uЭнергетический
обнаружитель
К

Рис. 8.6.

Однако, как показано в [81], произвольный выбор числа ка
налов К  без учета ширины полосы частот / ^ .и  длительности Т  ̂
частотных элементов сигнала с ППРЧ приводит к ухудшению РХ 
многоканального обнаружителя, требуя большего отношения 
E s fG$ , по сравнению с широкополосным обнаружителем.

На основе результатов [81] далее будут рассмотрены РХ неко
торых типов многоканальных обнаружителей.

8.3.1. Квазиоптимальный многоканальный 
обнаружитель

Многоканальный обнаружитель является квазиоптимальным, 
если он содержит WsjFs каналов, каждый из которых согласован 
с частотными элементами сигнала по ширине полосы Fs = F/, и  
по времени интегрирования Тя = Т^, и  использует алгоритм 
принятия решения на основе отношения правдоподобия.

Структурная схема, квазиоптимального многоканального об
наружителя приведена на рис.8.7 [81].

Каждый частотный канал представляет собой энергетический 
обнаружитель. Выходы всех каналов соединены со счетной схе
мой обнаружителя. Выходные сигналы каналов сначала сумми
руются в конце периода каждого частотного элемента, а полу
ченные суммы для всех N t частотных элементов далее пере
множаются. Результирующее напряжение сравнивается с поро
гом Ln для принятия решения.

Используя гауссовскую аппроксимацию выходных статистик 
при N { >> 1, F/,Tjj = 1 и Ln = 1, требуемая для перехвата мно
гоканальным обнаружителем мощность сигнала СРС определяет
ся из выражения:
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P s -
GqWs 
2 M r 1 -  M f  + M f exp

d02 M f
( 8.22)

где / о W  - обратная величина модифицированной функции 
Бесселя нулевого порядка первого рода.

Для сравнения эффективности различных типов обнаружите
лей необходимо задаться определенными исходными данными. 
Как следует из (8.20а) и (8.22), для проведения анализа требуется 
знание таких параметров, как: произведение W$ на Тм ; общее 
число частотных каналов Му в полосе Ws ; вероятность ложной 
тревоги Рр ; вероятность обнаружения сигнала PD. Воспользу-

Q
емся данными, приведенными в |81], и примем: =8*10 ;

/V/,- = I06 ; PF = 1 0  * ; PD = 0 , 9 .
'Сравнение (8.20а) с (8.22) при заданных значениях WSTM ,  Mf, 

Рр и Рр показывает, что квазиоптимадьный многоканальный 
обнаружитель более эффективен, чем широкополосный обнару
житель, и обеспечивает выигрыш отношения сигнал-шум, рав
ный 11,1 дБ. Однако реализация квазиоптимального многока
нального обнаружителя требует наличия априорной информации
о характеристиках и параметрах сигналов с ПП РЧ, например, 
такой, как на 5-м уровне осведомленности, которой постанов-
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iцик помех, как правило, не располагает. Кроме того, создание 
многоканального обнаружителя с числом каналов М f  = 10е с 
точки зрения габаритов, мощности и стоимости невозможно 
даже при использовании современных интегральных схем и 
больших интегральных схем. Поэтому квазиоптимальный много
канальный обнаружитель целесообразно рассматривать как пре
дельный случай.

8.3.2. Многоканальный обнаружитель 
типа сумматора с блоком фильтров

Более простым с точки зрения реализации вариантом много
канального обнаружителя является так называемый обнаружи
тель типа сумматора с блоком фильтров (СБФ). Структурная 
схема обнаружителя приведена на рис.8.8.

Рис. 8.8.

В этом обнаружителе в каждом канале по истечении времени 
Tfj принимается жесткое решение относительно наличия вход
ного сигнала, основанное па сравнении выходной статистики 
интегратора z  с порогом zq . На выходе устройства сравнения 
каналов формируется соответственно 1 или 0. Решения со всех 
каналов последовательно подвергаются операции ИЛИ (т.е. на 
выходе схемы ИЛИ появляется логическая 1, если в любом из
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каналов имела место логическая 1). Далее полученный результат 
сравнивается со вторым порогом Ьп. Здесь принимается оконча
тельное решение относительно гипотезы Н \ или Я 0 .

Из сравнения схем обнаружителя типа СБФ  (рис.8.8) и квази- 
оптимального многоканального обнаружителя (рис.8.7) следует;

1) в части обнаружения энергии сигнала оба типа обнаружи
телей идентичны; 2) сложные функциональные операции в об
наружителе типа СБФ  отсутствуют и заменены принятием реше
ния относительно частотного элемента в каждом канале на осно
ве сравнения с порогом; 3) в обнаружителе типа СБФ  упрощена 
процедура формирования правила принятия решения в целом по 
всему сообщению.

Достоинства обнаружителя типа СБФ; полученные за счет уп
рощения и  сокращения функциональных операций\ вполне оче
видно должны привести к  увеличению требуемого для обнаруже
ния сигнала отношения Es /G q при заданных вероятностях PF 
и  PD. Из-за наличия двух порогов принятия решения z$ и Ln и 
негауссовского характера случайных переменных не представля
ется возможным получить в явном виде выражение для требуе
мого отношения Es/Gq . В частном случае при Ln = 1 , когда 
задача практически сводится к  определению вероятностей обна
ружения PDx и ложной тревоги PF{ для каждого канала, требуе
мая для обнаружения мощность сигнала может быть вычислена 
по формуле [81]

„  G0wt  Г ~ Г ~  G0WS
P s~ M f Л x \ F h Th -  M f  (8'23)

d ^ Q - \ P Fi) - Q - \ p Dl),  (8-24)

где r| - поправочный коэффициент в случае аппроксимации-вы
ходного сигнала обнаружителя гауссовским распределением.

Использование гауссовского распределения вместо распреде
ления х2 Дает результаты, при которых вычисленное отношение 
сигнал-шум будет меньше истинного значения.

В качестве примера на рис.8.9 приведены зависимости попра
вочного коэффициента ц для гауссовской аппроксимации как
функции FfyTfj при Pdx -  0,9 и PF{ = IO^jIO-6 [81]. Вероятно

сти PD{ и PF для каждого из каналов обнаружителя связаны с

вероятностями PD и PF для обнаружения сообщения в целом 
при Ln -  1 соотношениями:
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П. дБ

PDi ~ f c = w p l £ >  n ' » 1' M f>> >; <8-25)

N , > > u  M r > > ' -  < 8 ' 2 6 )

Сравнение PX обнаружителя типа СБФ (8.23) и квазиопти- 
мального многоканального обнаружителя (8.22) при PD -  0,9 и

PF = Ю '6 , Ln = 1 и одних и тех же данных ( WSTM =8-109 ,

M f  =10~6 ) показывает, что требуемое отношение сигнал-шум 
для обнаружителя типа СБФ  на 3,2 дБ больше, чем для квазиоп- 
тимального многоканального обнаружителя.

Из приведенного анализа следует, что обнаружитель типа 
СБФ , незначительно уступая по отношению сигнал-шум квази- 
оптимальному многоканальному обнаружителю, имеет более 
простую структурную схему.

8.3.3. М од ель  о б н ар у ж и тел я  т и п а  сум м атора 
с  б локом  ф и л ь тр о в  п р и  перехвате си гн алов  

с  м ед л ен н о й  П П Р Ч

Несмотря на широкую известность описанного выше обнару
жителя типа СБФ, устанавливаемое в нем значение порога обна
ружения четко не определено. Известно лишь, что порог имеет 
квазиоптимальное значение, при котором РХ обнаружителя типа 
СБФ  (вероятность обнаружения сигнала при фиксированной 
вероятности ложной тревоги) оказывается наилучшей. В то же
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время в известной литературе значение порога приводится ино
гда с таким разбросом, что практическая ценность этих сведений 
минимальна. Так, например, в (81] указывается, что квазиопти- 
мальное значение порога лежит между 5 и 25. Одной из причин 
такого положения является сложность модели обнаружителя, 
используемой для оценки его эффективности.

Ниже рассмотрена аналитическая модель квазиоптимального 
обнаружителя типа СБФ  при перехвате сигналов с медленной 
ППРЧ [91]. При этом делаются некоторые предположения, По
зволяющие более четко отразить основные этапы обработки сиг
налов в обнаружителе.

В качестве объекта РТР будем анализировать некогерентную 
СРС с медленной ППРЧ, в которой для передачи информации 
используется Л/-ичная ЧМ . „Медленность" ППРЧ предполагает, 
что интервал между скачками частоты Т/, в несколько раз пре
вышает длительность символа данных Ts , так что в течение од
ного интервала (скачка) ППРЧ передается N s - T hj T s символов.

На входе обнаружителя типа СБФ  переданный сигнал СРС в 
/-м символе данных на / - м интервале ППРЧ имеет вид:

•j(f) = \ / 2 ^ c o s {  2 л [ / /  +(m-1/2) F ; ] f - (p} ,

(/-1 )  Th + (I- 1) Ts <I < (/ -1) Th +ITS,

где Ps - мощность сигнала в полосе приема (энергия символа 
Es = PSTS)\ f j  - центральная частота ППРЧ на /-м интервале 
i  6 {1,2,..., К } ; Fs - мгновенная полоса частот одного символа 
(скорость передачи, Fs = 1/ Ts ); q> - случайная фаза символа; m 
- одно из М значений символов {0,1,..., М  -  1}.

Отводимая СРС для передачи полоса частот Ws разбивается 
на M f  информационных каналов, каждый с полосой Fs% 
M f  =WsjFs . Все информационные каналы примыкают один к 
другому без перекрытия и совместно перестраиваются на любую 
центральную частоту в полосе Ws .

Конкретная центральная частота ППРЧ / /  на /  -м интервале 
равновероятно принимает одно из К -  WS(MFS значений рав- 
норазнесенных частот, которые статистически независимы от 
скачка к скачку. Приведенные определения проиллюстрированы 
на рис.8.10 для случая двоичной ЧМ (М-2).

Любой /  -й символ данных на / - м  интервале ППРЧ, обозна
чаемый как л?, равновероятно принимает одно из значений 
{0,1;...,М  -  1} и является статистически независимым от символа 
к символу. Полагаем, что фаза принимаемого сигнала ф в тече
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ние /  -го символа на /  -м интервале ППРЧ постоянна и равно
мерно распределена в пределах (0,2л) и независима от символа 
к символу.

f

= M rFr = 
= 2 KFK

Центральная 
частота ППРЧ

X
полоса

Рис. 8.10.

Ограниченный по полосе сигнал 5(f) принимается обнаружи
телем типа СБФ  на фоне АБГШ n{t) с двусторонней спектраль
ной плотностью Gq/2.

В течение каждого интервала наблюдения (О,?") за принимае
мым сигналом y(t) должно быть принято решение в пользу од
ной из гипотез:

5 ( f )  + /7 ( f )  П Р И  Н\\
п{с) при Н(

(8.28)

В целях упрощения анализа положим, что в интервале наблю
дения (0, Г) содержится целое число интервалов (скачков) 
ПП РЧ, N t =Т/ Т/,. Предполагается также, что в обнаружителе 
установлена частотная и временная синхронизация с принимае
мым сигналом, т.е. известны Д/, Fs , 7 ^ , положение каналов 
ПП РЧ в частотной области, время начала и окончания скачков 
частоты. В этом случае РТР располагает 5-м уровнем осведом
ленности о параметрах СРС. При приведенных выше предполо
жениях результаты обнаружения являются наихудшими для СРС, 
т.е. сигналы СРС будут обнаруживаться с высокой вероятностью.

Структурная схема обнаружителя типа СБФ  изображена на 
рис.8.11 191]:
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уш •tf,

►rfo

Рис. 8.11.

Данный обнаружитель является многоканальным, каждый 
фильтр которого перекрывает одну М-ичную полосу шириной 
MFS из К  полос ППРЧ. Таким образом, могут быть обработаны 
все М  информационных сигналов, если они присутствуют на 
входе обнаружителя. В каждом канале производится формирова
ние квадрата огибающей сигнала с интегрированием по длитель
ности символа, если полоса пропускания фильтра превышает 
ширину полосы сигнала (при М -ичной ЧМ -  в М  раз). Затем 
N s символов данных, содержащихся в одном интервале ППРЧ, 
суммируются и по окончании каждого такого интервала прини
мается „жесткое" решение относительно наличия входного сиг
нала, основанное на сравнении с порогом zq суммарного сигна
ла R y . Если порог Zq превышается хотя бы в одном канале на
данном интервале, то принимается решение о наличии сигнала и 
вентиль ИЛИ генерирует 1, в противном случае на его выходе 
появляется 0. Эти промежуточные жесткие решения суммируют
ся по всем N t интервалам в течение времени наблюдения (0, Г)
и полученный результат сравнивается со вторым порогом Ln . В 
решающем устройстве принимается окончательное решение от
носительно гипотезы Н\  или Н о- Таким образом, задача обна
ружителя состоит в совместной оптимизации двух порогов для 
получения наилучшей РХ, т.е. минимальной вероятности про
пуска сигнала Рм при фиксированной вероятности ложной тре
воги PF . Фактически независимым является только порог Lni 
поскольку порог zq определяется через Рр и L„.

Приведенная на рис.8.11 структурная схема обнаружителя 
имеет определенное сходство со схемой радиолокационного об
наружителя, реализующего метод обнаружения по совпадению 
(метод “к  из //*). Отличием рассматриваемого обнаружителя яв
ляется его. многоканальность, в связи с чем он содержит два до-
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полнительных элемента: сумматор по 1 и вентиль ИЛИ. Это ус
ложняет аналитическую модель и не в полной мере позволяет 
использовать разработанную в теории радиолокации методику.

Рассмотрим последовательно формирование вероятностных 
характеристик обнаружителя типа СБФ на каждом из этапов 
обработки сигнала.

Первый этап завершается сравнением случайной переменной 
Rij с порогом zq в каждом канале. Случайная переменная R y, 
полученная в результате преобразований, показанных на 
рис.8.11, распределена по закону у} с 2N s степенями свободы, 
причем это распределение является центральным при отсутствии 
сигнала и нецентральным - при его наличии. Payee указывалось, 
что при большом числе суммируемых независимых отсчетов
( N s > 30) х 2 -распределения с высокой точностью могут быть 
аппроксимированы гауссовскими распределениями. С учетом 
гауссовской аппроксимации вероятность ложной тревоги PF R и
вероятность обнаружения Рр ц запишем в виде:

PF,R = \  [1 -  Ф( х)]\ Роя = |[1  -  (8.29а)

Y  _  . у  Z q —Зсш _  ~  д ш ) / стш (8 296)
<*ш ^сш ®сш /<Ущ

где Ф ^ )  - функция Крампа (см. табл. 3.1), асш, аш и с 2сш

ст2ш - среднее значение и дисперсия переменной R# при нали
чии и отсутствии сигнала, соответственно.

В свою очередь, с учетом ряда преобразований можно пока
зать, что

acm=MNsPm( 1+<72); <*сш=(1 + 2<72), (8.30)

где Рш - мощность шума в полосе фильтра MFS, Рш ~Gq/{MFs ) ;
q 2 - отношение сигнал-шум в полосе фильтра, q1 = Р$/Рш .

С учетом (8.296) и (8.30) получаем

у (8 .Э |)

V 1 » 2 ,г

На втором этапе обработки выходные сигналы всех каналов 
подаются на вход вентиля ИЛИ. Как отмечено выше, на выходе

301



вентиля образуется 1 (сигнал присутствует), если хотя бы в од
ном из К каналов превышен порог, и 0 (сигнал отсутствует) - в 
противном случае. Этот процесс приводит к обнаружению с ве
роятностью Рр % и ложной тревоге - с вероятностью PF к . И з
вестно, что

PFtK = l - ( l  - P f ,r)K \ (8.32а)

(8.326)

На последнем, третьем этапе обработки производится сумми
рование единиц, генерируемых вентилем ИЛИ\ на протяжении 
Nt скачков частоты, имевших место в течение времени наблю

дения Т, и  сравнение полученной суммы с порогом Ln. Случай
ная величина на выходе сумматора по /  интервалам ППРЧ под
чиняется биноминальному закону, и полные вероятности лож
ной тревоги PF и пропуска сигнала Рм , характеризующие обна
ружитель в целом, приобретают вид:

(8.336)

Таким образом, получены все необходимые выражения, опи
сывающие аналитическую модель обнаружителя типа СБФ и 
позволяющие определять его РХ, т.е. зависимость вероятности 
пропуска Рм (или вероятности обнаружения PD , которая равна 
I -Р м )  от отношения сигнал-шум при фиксированном значении 
вероятности ложной тревоги PF . Для конкретных расчетов 
должны задаваться значения следующих системных параметров:

№s , Nt , а также какое-либо значение порога Ln (его опти
мизация осуществляется перебором).

Процедура расчета РХ обнаружителя типа СБФ имеет сле
дующий порядок:

1. Исходя из заданных значений PF , и Lni из уравнения 
(8.33а) численным методом определяется PF K .

2. С использованием найденного значения PF к  и заданного 
значения К  из уравнения (8.32а) находится PF R
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(8.34)

3. С использованием полученного значения P f R> из уравне
ния (8.29а) определяется нормированный порог X

4. После подстановки в (8.31) найденного значения порога X,
заданного значения N s и одного из текущих значений q2 из 
уравнения (8.29а) определяется PD R .

5. Применяя вычисленные значения PD R и //-.я»  а также за
данное значение АГ, из уравнения (8.326) находится Ррлк-

6. Учитывая полученное значение PD к  и заданные значения 
N t и LJU из уравнения (8.336) находим искомое значение PMt 
которое и определяет одну точку на РХ обнаружителя типа СБФ 
(точку, соответствующую одному из значений q2 ).

Для получения следующих точек на РХ последовательно за
даются значения q1 , и с использованием этапов 4-6 изложенной 
процедуры определяются соответствующие значения PM=f{q2^
до тех пор, пока не будет построена вся РХ обнаружителя при 
данном значении порога Ln. Аналогично определяются РХ обна
ружителя при других значениях Lm пока не будет найдена наи
лучшая из них, т.е. лежащая ниже других. Во избежание потери 
информации расчеты следует начинать с Ln =1 с последователь
ным приращением на единицу.

Отметим важное обстоятельство. На практике часто требуется 
не только провести оптимизацию того или иного типа обнару
жителя, но и выбрать сам этот тип, исходя из предъявляемых к 
нему требований. В этом случае сравнение РХ, построенных в
виде функций отношения д 2 , невозможно, поскольку это отно
шение является индивидуальным свойством каждого типа обна
ружителя, отличающегося от других шириной полосы пропуска
ния канала и временем наблюдения (напомним, что
q2 = PsHPqMFs) , где M FS - ширина полосы фильтра.) В связи 
с этим используют так называемое эквивалентное отношение 
сигнал-шум <7э2кв , имеющее вид

qL  = Ps№ qWs). (8.35)

Это отношение отражает исходное соотношение мощностей 
сигнала и шума и не зависит от типа обнаружителя. Очевидно

<72 = W s q ^ k M F s ) =  K q l a. (8.36)
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Пример расчета РХ обнаружителя типа СБФ по изложенной 
выше методике. Пусть осуществляется перехват сигналов СРС с 
медленной ППРЧ и двоичной ЧМ со следующими параметрами 
|92|:

И '. = 10 МГц; Th = 10"2с; Ts = lO ^c ; М  =. 2.

Отсюда следует, что

Р5 = \/Т$ =\0кГц; К  = WS/(MFS) = 500-,

Ns = Th/Ts — \00 симв./интервал ППРЧ.

Интервал наблюдения Т в обнаружителе типа СБФ принима
ется равным 0,2 с. Отсюда число последовательных интервалов 
ППРЧ N t -  T/Tjj = 20.

На рис.8.12 показаны РХ обнаружителя типа СБФ, рассчитан
ные в соответствии с приведенной выше процедурой при
Pf  = 10”3 и £н=1;4;10.

Рм

Для сравнения на рис.8.12 изображена РХ широкополосного 
обнаружителя (радиометра), охватывающего весь диапазон частот 
10 МГц с интегрированием в течение 0,2 с. Дополнительно, в 
целях иллюстрации наличия квазиоптимального значения порога 
L„ на рис.8.13 приведены срезы РХ обнаружителя типа СБФ
(зависимости Рм от Ln ) при значениях ^Э2КВ, равных -33 дБ и 
-33,8 дБ.
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Рис. 8.13.

Приведенные графики, помимо иллюстрации применимости 
изложенной методики, позволяют сделать следующие выводы:

I) квазиоптимальное значение порога обнаружения Ln суще
ствует: в данном случае оно равно 4; 2) несмотря на незначи
тельность сдвига РХ по оси <7Э2КВ их высокая крутизна является 
причиной того, что отступление от квазиоптимальности при ус
тановлении порога Ln может значительно ухудшить РХ обнару
жителя: так, опорная точка РХ (Рм = 10“2 ) в оптимуме (при

Ln—4) достигается при = -3239 дБ, и отступление от оптиму
ма к Ln- 1 и £/7=10 увеличивает Рм до 1,4-10-1 и 6,3-10_i, соот
ветственно; 3) в рассматриваемом случае обнаружитель типа 
СБФ  значительно эффективнее радиометра; так, например, в
опорной точке РХ ( Рм -  10 ) требуемое q.3KB для обнаружителя 
типа СФ Б - на 8,7 дБ меньше, чем для радиометра; 4) имеется 
основание полагать, что для данной модели обнар>окителя сигна
лов с медленной ППРЧ квазиоптимальное значение порога Ln
близко к целой части J~N~t , где N t -  Т /Т ^ у Т - интервал наблю
дения за принимаемым сигналом.

8.3.4. Многоканальный обнаружитель 
типа сумматора с блоком фильтров в части полосы

Вполне закономерно поставить вопрос, какими возможностя
ми по обнаружению сигналов с ППРЧ может обладать энергети
ческий обнаружитель с меньшим числом каналов, чем в квази-
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оптимальном многоканальном обнаружителе. Предположим, что 
в обнаружителе используется М  'f каналов, М у < М f , каждый 
из которых согласован с одной из рабочих частот сигнала с 
ПП РЧ. Коэффициент сокращения числа каналов определяется 
отношением t Кск -  M f /M f  . Так как обнаружитель содержит 
всего М у каналов, то некоторые частотные элементы сигнала 
окажутся за пределами диапазона блока фильтров. В этом случае 
процесс обнаружения усложняется, появление частотного эле
мента в одном из каналов носит случайный характер с некоторой 
вероятностью совпадения. При равновероятном распределении 
рабочих частот по диапазону Ws , когда в одном из каналов об
наружителя присутствует частотный элемент, вероятность совпа
дения на сообщение Р(п) определяется биномиальным распре
делением

Р{П) = n \ { N t - n y S P*)n{ l - P‘ )N'~n ' (837)

где Рс- вероятность совпадения; если предположить, что каждая

из М f  возможных частот передается с равной вероятностью в 
течение времени Тм , то Рс = Кск. Очевидно, что полная веро
ятность обнаружения сигнала с ППРЧ PD будет зависеть от чис
ла совпадений л

PD(n) = 1 -(1  -  Ро, )"<1 -  PF, )N,~n■ (8.38)

В 18 1 ] показано, что среднее число совпадений на одно сооб
щение n = N tKCK. Отбросив из-за малости PF множитель

1̂ - P FJ  в (8.38) и выполнив соответствующие преобразова
ния, получим, что вероятность обнаружения

Pd b I - Q - P d, ) " ’* " .  (8.39)

Теория и возможности обнаружителя типа сумматора с бло
ком фильтров в части полосы (СБФ -ЧП ) подробно изложены в 
[81]. В работе показано, что для обнаружения всего сообщения, 
состоящего из M f  частот, требуемое значение мощности сигна
ла Ps может быть определено из выражений (8.23) и (8.24), в 
которых вместо вероятностей PD и PF для каждого канала 
обнаружителя типа СБФ необходимо использовать соответст
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вующие вероятности для каждого канала обнаружителя типа 
СБФ -ЧП . На основе (8.39) вероятность обнаружения для каж
дого канала обнаружителя типа СБФ -ЧП получим в виде:

1 JM f  _
* 1 - ( i - / >o ) ' v <*ck = \ - { \ - P D)tos Tu K'CK . (8 .40)

Вероятность ложной тревоги Рр̂  для каждого канала обнару
жителя типа СБФ -ЧП  выражается через вероятность ложной 
тревоги Рр обнаружителя в целом зависимостью

р>\ “ м 7 Т & ~  = ws / m k ck- (841)

Расчеты показывают [81], что для практически реализуемого 
числа каналов обнаружителя, например, M f =1000 и AfJ-=500 и

заданных вероятностей PD = 0,9, /V=10“6 проигрыш обнаружи
теля типа СБФ -ЧП по сравнению с квазиоптимальным многока
нальным обнаружителем ( М г =\0в ) составляет 7,1 дБ и 7,7 дБ, 
соответственно, а по сравнению с обнаружителем типа СБФ 
( М г = 106 ) - 3,81 дБ и 4,5 дБ. При этих же исходных данных 
обнаружитель типа СБФ -ЧП  с M f  = 1000 и М у  =500 имеет 
выигрыш в отношении сигиал-шум по сравнению с широкопо
лосным обнаружителем на 4,1 дБ  и 3,4 дБ, соответственно.

Зададимся вопросом, каков же возможный нижний предел 
числа каналов в обнаружителе типа СБФ-ЧП, т.е. насколько 
малым может быть коэффициент сокращения числа каналов 

При этом примем, что для обнаружения сигнала требуется, 
как минимум, одно совпадение на каждое сообщение. В [81] 
высказано предположение, что Кск должно быть больше или 
равно 1 /  N t . Для этого случая вероятность одного или более 
совпадений на каждое сообщение

Рс = \ -  ( \ - \ /  N , ) n <. (8.42)

В пределе при очень больших значениях N t величина Рс
стремится к 1 - е -1 » 0,63. Если вероятность одного или более 
совпадений на одно сообщение должна составлять, например, 
0,9, то минимальный коэффициент сокращения числа каналов 
K CK- 2 ^ I N t . В табл.8.2 |81] приведены требуемые значения 
увеличения отношения сигнал-шум для обнаружителя типа 
СБФ -ЧП  относительно обнаружителя типа СБФ, имеющего по-
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лосу частот Ws ( М f  -  106 ), в зависимости от коэффициента со

кращения числа каналов Кск при Р„ = 0,9, PF = 10_б; 

=0,63; L „ =  1; и у „  =8-Ю 9 .

Таблица 8.2

Требуемые значения увеличения отношения сигнал-шум 
для обнаружителя типа СБФ -ЧП

*ск
Число

каналов
Отношение

сигнал-шум,
дБ

1 Ю6 0
10-2 Ю4 +2,8
Ю-з 103 +3,8

5-10-4 500 +4,5
2,88-10 '4 288 +5,4
1,25-Ю"4 125 +5,6

Из таблицы видны- потери отношения сигнал-шум , особенно, 
когда число каналов обнаружителя типа СБФ -ЧП уменьшается
до 103 и менее, что как раз и представляет практический инте
рес.

При реализации обнаружителя типа СБФ- ЧП встает и такой 
вопрос: каким образом в общем диапазоне частот сигнала Ws размес
тить частотные каналы обнаружителя, число которых 
M f « W s / F h l  Если принять, что распределение частот в 
ЧВМ сигнала с ППРЧ равновероятно, то в обнаружителе целе
сообразно использовать принцип произвольно разбросанных 
каналов по всему разведываемому диапазону частот. Этот прин
цип не позволяет разработчику СРС принять меры, направлен
ные на уменьшение вероятности попадания частотных элементов 
сигнала в каналы обнаружителя.

По результатам [81] в табл.8.3 приведена сравнительная оцен
ка рассмотренных выше типов обнаружителей.

Из табл.8.3 следует, что WOO-канальный и 500-канальный об
наружители типа СБФ-ЧП, представляющие класс реализуемых 
на практике обнаружителей, требуют для перехвата сигналов 
отношения сигнал-шум на 7 дБ и на 7\ 7 дБ больше по сравне
нию с квазиоптималышм мноюканальным обнаружителем. Для
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этих же обнаружителей требуется отношение сигнал-шум на 4,1 
дБ и  на 3,4 дБ меньше, чем для квазиоптимального широкопо
лосного обнаружителя.

Таблица 8.3

Сравнительная оценка 
различных типов обнаружителей

Тип
обнаружителя

Число
каналов

Отношение
сигнал-

шум,
дБ

Возможности
практической

реализации

Квазиоптимальный 
многоканальный 
обнаружитель с 
полосой WK.

106 -ПД
Обнаружитель сущест
вует теоретически и 
позволяет получить 
оптимальные РХ.

Многоканальный 
обнаружитель типа 
СБФ  с полосой
ws .

106 -7,9

Обнаружитель сущест
вует теоретически и 
дозволяет получить 
квазиоптимальные РХ.

Многоканальный 
обнаружитель типа 
СБФ -ЧП  в части 
полосы.

1000

500

-4,1

-3,4

Обнаружитель реализу
ем с использованием 
современной элемент
ной базы и микропро
цессорной техники.

Квазиоптимальный 
широкополосный 
обнаружитель с по
лосой Ws .

1 0
Самый простой обнару
житель; широко исполь
зуется на практике.

8.3.5. Рассогласование по времени и частоте 
между характеристиками сигнала с ППРЧ 

и параметрами обнаружителя

Рассмотренные выше РХ энергетических обнаружителей 
справедливы при условии полного согласования по времени и 
частоте (по терминологии 181J при условии идеальной времен
ной и частотной синхронизации) между характеристиками пере
хватываемого сигнала СРС с ППРЧ и параметрами энергетиче
ского обнаружителя.

Идеальная временная синхронизация означает, что постанов
щик помех точно знает время начала передачи сообщения и его 
продолжительность, длительность частотного элемента сигнала с 
ППРЧ. Кроме того предполагается, что время прихода и момент 
окончания действия частотного элемента совпадает с началом
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интегрирования и моментом сбрасывания накопленной энергии 
сигнала.

Идеальная частотная синхронизация предполагает, что цен
тральные частоты элемента сигнала и соответствующего полосо
вого фильтра обнаружителя станции РТР совпадают и нет попа
дания мощности элемента сигнала из данного канала в соседние 
каналы обнаружителя.

Такие допущения для практических условий функционирова
ния энергетических обнаружителей недостаточно корректны. 
Более реальными являются условия обнаружения, при которых 
отсутствует априорная информация о времени начала передачи 
сообщения и о моментах прихода частотных элементов сигнала с 
ППРЧ на вход интеграторов, а также нет совпадения между цен
тральными частотами соответствующих элементов сигналов и 
частотных каналов обнаружителей.

При анализе влияния рассогласования по времени на РХ об
наружителей предположим, что постановщику помех известны 
длительности сообщения Тм и частотного элемента Тд . Начало 
сообщения и образующих его частотных элементов предполага
ются неизвестными. С целью уменьшения влияния негативных 
последствий из-за отсутствия временной синхронизации необхо
димы соответствующие доработки структурных схем рассмотрен
ных выше классических типов обнаружителей. Так, например, в 
широкополосном обнаружителе наиболее целесообразно исполь
зовать в качестве интегратора RC-фильтр. Для такого модифи
цированного обнаружителя при большом значении WSTM вы
ходной сигнал RC-фильтра представляет собой гауссовский про
цесс. В этом случае вероятность ложной тревоги PF описывает
ся известным выражением

где z H - нормированный порог, который связан с пороговым 
уровнем Zq соотношением

Максимальная вероятность обнаружения PD для рассматри
ваемого обнаружителя имеет место, когда выходной сигнал RC- 
фильтра пересекает по^рог в момент окончания сообщения. В 
этом случае имеем [81 [

8.3.5.1. Рассогласование по времени

2
(8.43)

(8.44)
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/Ртах = Q
2 ^ r „ { l  + 2 \ 5 [l-exp(-4 )]}

(8.45)

Исключив z H из (8.43) и (8.45) и выполнив преобразования, 
аналогичные (8.15)-(8.19), получим выражение для требуемой 
мощности, обеспечивающей обнаружение сигнала,

О G 0 J W S Т ^ ( р 0 - Е 0 ) /  2 2 \
Ps — _2 > WsFm >:> max (30 ,£q ). (8.46)

I —е ' ’

И з сравнения (8.46) и (8.20а), следует, что при заданных зна
чениях WS9 Тм  , PF и Р0  для модифицированного широкопо
лосного обнаружителя с рассогласованием по времени требуемое 
отношение сигнал-шум примерно на 0,63 дБ больше по сравне
нию с квазиоптимальным широкополосным обнаружителем.

Пример модификации многоканального энергетического об
наружителя типа СБФ -ЧП  при неидеальной временной синхро
низации рассматривается в последующих материалах. Здесь 
только отметим, что максимальные энергетические потери от
ношения сигнал-шум для модифицированного 125-канального 
обнаружителя типа СБФ -ЧП  при отсутствии временной синхро
низации составляют (0,8..Л ,4) дБ по сравнению с таким же не- 
модифицированным обнаружителем при идеальной временной 
синхронизации |81].

8.3.5.2. Рассогласование по частоте

Вполне очевидно, что влияние рассогласования по частоте 
должно оцениваться применительно к многоканальным обнару
жителям. Прежде чем перейти к оценке влияния частотного рас
согласования отметим, что рассмотренные выше РХ обнаружите
лей не учитывали потери мощности частотных элементов из-за 
их конечной длительности 7/,. Если принять, что эквивалентная 
передаточная функция полосового фильтра нижних частот H(f)  
имеет прямоугольную форму

H(f)
1 для 1/1 < 1

2 7 V
О для всех других / ,

то мощность сигнала на выходе такого фильтра определяется из 
выражения [81]:
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_

*т>a 0 = J Th smc2(nfTh)d f , (8.47)
_i

'2 П

где sinc3(n /T A) - спектральная плотность мощности частотного 
элемента; sine(дг) = sin х / х . Перейдя к переменной л, = л / '7 / , ,  
получим из (8.47)

7t 
t 2

a 0 = -  fsinc2(*)ctor = 0 ,7 7 ( - l j  дБ). (8.47а)я Jтс 
~  2

Кроме того, часть мощности сигнала из канала, в котором 
имеется частотный элемент, поступает в соседние каналы. Вели
чина мощности полезного сигнала в У -м соседнем канале про
порциональна коэффициенту

- ( 4 ) f o  ,  . I' 21
а / = |  r Asinc (n fTh)df  = — J sine2 (дг) d v . (8.48)

- М Л .
В случае, когда имеет место рассогласование по частоте 

(например, из-за эффекта Доплера) между частотным элементом 
и соответствующим каналом (полосовым фильтром) обнаружите
ля на величину Д / q, происходит уменьшение энергии принятого 
частотного элемента сигнала, которое по аналогии с (8.47) и 
(8.48) определяется коэффициентами

2Т/7 + АГ° *(;, + Л'ГсЛ)
ао(лГо7/,)=  { Т/j s'mc2(nfTjj)df  = — j  sine2 (л') с/лг;

" (8.49)

а  /(л^о7’/,)= { r Asinc2(* /T A )<//*=- |  sinc2(*)cfar, 

“ ( '  + ‘ +AV //)/Ttl ~^ /  + 2 +Л 71
(8.50)
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В табл.8.4 приведены значения потерь ао (Л /о 7 /,) , вызванные 
сдвигом по частоте (8.49), |81].

Таблица 8.4 

Потери, обусловленные сдвигом по частоте

А/о T'h 0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5

а о (д /Ь^а) в разах 0,78 0,76 0,71 0,64 0,55 0,45

в дБ -1,11 -1,21 -1,48 -1,94 -2,60 -3,45

Из таблицы следует, что наибольшие потери энергии частот
ного элемента для данного канала имеют место при рассогласо
вании Л /оГд = 0 ,5 . В этом случае два соседних канала обнару
жителя в течение действия частотного элемента будут иметь оди
наковую энергию сигнала. Потери для каждого канала составля
ют 0,45 (-3,45 дБ).

Таким образом, приведенные результаты свидетельствуют о 
том, что при частотном рассогласовании для обнаружения сигна
ла с ППРЧ необходимо увеличение требуемой мощности сигнала 
Ps . Так, например, для обнаружителя типа СБФ -ЧП частотная 
погрешность потребует увеличения отношения сигнал-шум на 
коэффициент ссо(0)/ао(Л/о^л) •

В [81] указывается, что доплеровские эффекты превращают 
частотный сдвиг Л /о в случайную переменную, равномерно рас
пределенную в пределах /2 , 7/, /2 ] .  Средний коэффициент, 
на который требуется увеличить отношение сигнал-шум для обна
ружения сигналов с ППРЧ с заданными вероятностями PF и 
PD, равен 1,55 (1,9 дБ) и состоит из двух коэффициентов 
1 /а 0(0) = 1,1 дБ и 1 /а о(д/&7,А) = 0 ,8дБ .

8.4. Многоканальный адаптивный 
энергетический обнаружитель 

в условиях воздействия мешающих сигналов

8.4.1. С тр у кту р н ая  схем а м н о го кан ал ьн о го  
ад ап ти вн о го  эн ер гети ч еск о го  обнаруж ителя 

с  р егу л и р о вк о й  порогового  уровня

Как указывалось выше, в реальных условиях функционирова
ния станции РТР на вход энергетического обнаружителя могут 
поступать и мешающие сигналы. В качестве мешающего сигнала 
рассмотрим полигармоническую помеху (сетку гармонических
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помех), представляющую собой набор смодулированны х узко
полосных сигналов, разнесенных по частоте,

у (0  = x i ^ sin (“ -/'■/ + ч>7'')- (851)
/  =  1

Для дальнейшего анализа полагаем, что в одном частотном 
канале обнаружителя может действовать не более одной гармо
нической помехи. Общее число гармонических помех /  может 
быть меньше или равно числу частотных каналов обнаружителя 
М р .

На рис.8.14, изображающем фрагмент ЧВМ разведываемого 
сигнала с ППРЧ, показана гармоническая помеха в У-м канале на 
частоте Гу.

Г

Рис. 8.14.

Время воздействия гармонической помехи в канале обнаружите
ля много больше длительности скачка частоты что является 
своеобразным отличительиым признаком помехи от частотных 
элементов сигнала.

Структурная схема обнаружителя изображена на рис.8.15 [90,93]. 
Она содержит М р параллельно включенных одноканальных 
энергетических обнаружителей. Если принять, что полоса про
пускания каждого канала FSi то общая разведываемая полоса 
частот Wр = М p Fs . В каждом канале обнаружителя применяет
ся интегратор с временем интегрирования 7J,. Для формирования 
соответствующего правила принятия решения о приеме сигналов 
с ППРЧ в каждом канале осуществляется N H интервалов интег
рирования (иаблюдеиия), в итоге суммарное время наблюдения в 
канале Тр = TViN H. Разведываемая область обнаружителя в коор-
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дипатах „время-частота" будет составлять величину 
TpWp ^ M  p N ^ F g .

Рис. 8.15.

Д ля обеспечения равенства ложной тревоги в каждом канале 
обнаружителя имеется схема адаптивной регулировки порогового 
уровня в зависимости от мощности присутствующей в нем узко- 
полосной помехи и  собственных шумов. Адаптивное регулирова
ние порогового уровня, реализация выбранного правила приня
тия решения о наличии сигнала с ППРЧ и выбор частотного 
канала, в котором присутствует сигнал, наилучшим образом мо
гут быть выполнены с использованием современной микропро
цессорной техники.

Выходная статистика i-то канала, так же как и для широкопо
лосного обнаружителя, описывается нецентральным %2 -распре
делением с 2THFS степенями свободы и параметром нецен- 
тральности

ХЛ = ^ ,  (8.52)

где Ejj - энергия сигнала в полосе частот Fs и интервале интег
рирования Ги .

315



Среднее значение M[z\ и дисперсия E{z] статистики ту при 
отсутствии мешающего сигнала описываются выражениями (8.8) 
и (8.9), в которых Ws заменяется на Fs .

В случае присутствия на входе Лго канала только узкополос
ной помехи выходная статистика этого канала Z j ( f )  также опи
сывается нецентральным %2 -распределением с 2THFS степеня
ми свободы, параметром нецентральности

х . - Н /
7 '  Со

и со средним значением и дисперсией

М ^ ' ( у) ] = М / ) + 2 7 'и ^ ;  (8.53)

£>[*,-(/)] = 4 * ,-(/)+  4 Г* (8.54)

где Ej  - энергия узкополосной помехи на интервале интегриро
вания Тъ .

При отсутствии и сигнала и помехи выходная статистика / -го
а

канала описывается центральным х -распределением с 2T^FS 
степенями свободы.

Для дальнейшего анализа примем, что произведение времени 
интегрирования на ширину полосы частот для каждого канала 
THFS »  1, что позволяет аппроксимировать выходную статисти
ку каждого канала Zj  случайной величиной с гауссовским рас
пределением.

8.4.2. Вероятность ложной тревоги 
и адаптивная регулировка порогового уровня

В случае аппроксимации выходной статистики zj гауссовским 
распределением вероятность того, что собственные шумы превы
сят пороговый уровень Zq при одном наблюдении определяется 
зависимостью, аналогичной (8.13), при замене в ней Ws на Fs

pf - Q (8.55)

Полная вероятность ложной тревоги Pf \m P, N ^  , т.е. веро-
ятность ложной тревоги многоканального обнаружителя в целом 
зависит от выбранного правила принятия решения. Рассмотрим
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простую ситуацию, при которой предполагается, что частотный 
элемент сигнала присутствует в любом интервале интегрирова
ния 7J,, если превышается порог zq т о л ь к о  в  одном из М р кана
лов. Вероятность такой ситуации определяется формулой Бер
нулли

Выше, при описании структурной схемы обнаружителя ука
зывалось, что необходимо учитывать 7VH интервалов интегриро
вания. Примем, что наличие сигнала фиксируется, если наблю
дается единственное превышение порога в каждом из к интерва
лов интегрирования. При таком правиле принятия решения пол
ная вероятность ложной тревоги обнаружителя равна вероятно
сти того, что было точно к - 1 превышений порогового уровня z§ 
в предыдущих jVh -1 интервалах интегрирования, и что имеет 
место единичное превышение порогового уровня в /Vh - m  интер
вале. Вероятность такого события соответствует полной вероят
ности ложной тревоги многоканального обнаружителя и может 
быть определена с использованием так называемого 
“скользящего окна” [88,93]

Выше отмечалось, что обязательным условием функциониро
вания многоканального энергетического обнаружителя при воз
действии на него узкополосных помех является адаптивная регу
лировка порогового уровня, обеспечивающая равенство вероят
ности ложной тревоги. В случае действия узкополосной помехи в 
Ам канале вероятность ложной тревоги по аналогии с (8.55) оп
ределяется формулой [90,93]

где 4 )(/) - порог в Ам канале.
Для определения порогового уровня при заданной вероятно

сти Рг воспользуемся, как и ранее, функцией ( ^ ( д г ) ,  обратной 
к функции С(лг). Применяя обратную функцию к правой и ле

(8.56)

P f - q  z o ( y ) P's (8.58)
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вой частям выражения (8.55), для случая отсутствия узкополос
ной помехи в /-м  канале получим

Q -\PF) ^ T;  ^  ■ (8-59)
*• v  ' и  * S

Пороговый уровень z$(i) на основе (8.59) должен устанавли
ваться в соответствии с равенством

20(/)  = 2Ги ^  + 2 л/ 7 ^ С ) - 1( /> ) .  (8.60)

Используя обратную функцию применительно к вы
ражению для вероятности PF (8.58) в случае присутствия в /-м 
канале узкополосной помехи, получим, что пороговый уровень 
должен регулироваться в соответствии с формулой:

z 0(/)  = Xy(/) + 27-MFJ + 2 ^ / ( /)  + 7-HFI C>-I( /V ) . (8.61)

При этом вероятность PF для каждого Л го канала должна 
определяться из условия обеспечения требуемой полной вероят
ности ложной тревоги многоканального энергетического обна
ружителя Pf[m (8.57). Из (8.61) следует, что для адап
тивной регулировки порогового уровня в каждом из каналов 
обнаружителя требуется знание среднего значения M[zj]  (8.53)
и дисперсии D [ z j \ (8.54) статистики Zj(i)  в случае присутствия
узкополосной помехи. С этой целью представим нормированное 
напряжение на выходе интегратора /-го канала при действии 
узкополосной помехи в виде:

I  y \ u i , n ) d t ,  Ps = 0 , (8.62)
о

где y[tjyn) - сигнал на выходе полосового фильтра А го канала во 
время /7-го интервала интегрирования.

Наиболее приемлемым методом определения рекуррентной 
статистической оценки Vn(i) является итеративный метод, при 
котором оценка уточняется на каждом интервале интегрирова
ния но формулам:

к - _ Л -  v , 1 
Л+[~ Л+\ п /7 + 1 Л+1>
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- 2  / 7 - 1 - 2  1 Г - l2
CT/?+I “  я  + /?1'^л+1 '

При данном методе оценка среднего Vn(i) и оценка диспер-
л

сии а Л (/)  напряжения на выходе /-го интефатора на (п +1) 
интервале интефирования определяются из выражений [92,93]:

У лМ 0  = - 1 тУ«(1') + ~ У » * 1 0 Ъ  ^ n < N H; (8.63) /7 + 1 /7 4 1

s  L  <Л = ■̂  ■& I.2 W  + I С /) -К я ( / ) ] 2 , 1 < п < N H . (8.64)

Начальные условия при п = 1 для приведенных уравнений 
(8.63)-(8.64) имеют вид:

Ц( / )  = Ц ( / ) .  (8.65)

Учитывая, зависимости (8.61), (8.63) и (8.64), пороговый уро
вень Аго канала обнаружителя на любой стадии итеративного
процесса должен регулироваться напряжением Кдд

<8-66>

Структурная схема формирования адаптивного порогового 
уровня в Ам канале обнаружителя, реализующая алгоритм (8.66), 
приведена на рис.8.16 [90].

Следует заметить, что при нахождении выражения (8.66) не 
учитывалось влияние на пороговый уровень частотного элемента 
сигнала с ППРЧ. В действительности при одновременном прие-
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ме сигнала и узкополосной помехи пороговый уровень в /-м ка
нале будет отличаться от значения порога, определяемого фор
мулой (8.66). Однако, учитывая, как указывалось выше, что вре
мя воздействия узкополосной помехи значительно больше дли
тельности частотного элемента сигнала, то в процессе адаптации 
статистические оценки среднего значения и дисперсии напряже
ния на выходе /-го интефатора (8.62) будут сходиться к оцени
ваемым параметрам.

В общем случае для усф анения влияния узкополосных помех 
на энергетический обнаружитель можно применять фильтры 
подавления помех, расположив их до квадратичных детекторов. 
При этом могут быть использованы: аналоговые режекторные 
фильтры; устройства, осуществляющие режекцию в спектраль
ной области с использованием преобразования Фурье; адаптив
ные цифровые фильтры [94-96]. При этом пороговый уровень zq 
в каждом канале определяется из выражения (8.60).

8-4.3. В ер о ятн о сть  о б н ар у ж ен и я

При аппроксимации выходной статистики z, случайной вели
чиной с гауссовским распределением вероятность обнаружения 
Для случая, когда частота скачков известна, начало интефирова
ния совпадает с моментом прихода частотного элемента и отсут
ствует узкополосная помеха, может быть представлена выраже
нием (8.14) при замене в нем Ws на Fs и Xs на \ h

Pn=Q
z 0(i)-2T„ Fs -X

(8.67)

Учитывая (8.59), выражение (8.67) можно переписать в виде:

Po = Q
Q 2 / 7 \ F S

\ T„FS

(8.68)

В случае, если в /*-м канале обнаружителя одновременно с 
частотным элементом сигнала присутствует и узкополосная по
меха, то вероятность превышения порога определяется выраже
нием, аналогичным (8.68), в которое включается параметр Xj , 
характеризующий влияние помехи,

ъ М = < ?
<?■( />)

i +
Xj + T H F s

(8.69)

320



Если узкополосные помехи с равной мощностью Pj присутст
вуют в /  из М р каналов, то условная вероятность того, что один 
и только один порог будет превышен при любом одном скачке 
частоты, определяется из выражения [93]

В соответствии с алгоритмом принятия решения, сигнал с 
ПП РЧ обнаруживается, если к  или большее число из А̂ н наблю
дений приводит к превышению порога. Таким образом, полная 
вероятность обнаружения сигнала многоканальным обнаружите- 
лем может быть найдена из соотношения

Полученные результаты позволяют вычислить вероятность об
наружения сигнала с П П РЧ PD{/,Л^Н) Мр -канальным обнару
жителем при действии /узкополосных помех равной мощности.

На рис.8.17,a-в приведены графики PD{I, Л̂ н ) в зависимости 
от отношения сигнал-шум £ s /Gq при вероятности ложной тре

воги обнаружителя PF = 1 0 '3 и частоте следования частотных 
элементов F^ = 1000 скачков/с для различного числа каналов 
М р =512, 1024, 2048.

При этом квазиптимальное значение числа наблюдений N H в 
каждом канале определялось, исходя из полученного расчетным 
путем графика зависимости вероятности обнаружения PD от jVh;
при Р о - Р р пш число наблюдений N„ »1б...18. С целью сопос
тавления полученных на рис.8.17,а~в графиков PdU.Nh) с  ре
зультатами |93] при.расчете вероятности PD{I,NH) было приня
то m - N Hl2 . При проведении расчетов было принято также, что 
имеет место согласование по времени начала интегрирования и 
момента прихода частотного элемента, а также по интервалу ин
тегрирования и длительности скачка частоты. На графиках вид
но, что увеличение числа узкополосных помех от /=0 до числа 
каналов в обнаружителе ! -М  р при сохранении вероятности

Ро{1)= ( \ - P F)
i P D{Xj )+{  M p - i ) p D |

+ {Мр -\)Р

(8.70)

P o iW n h  i  (&*)PDmU ) \ l - P D{l)]N''~m . (8.71)
m-k
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Po(l ,NH)

40 42 44 46 48 50

6)

PoU,N„)

B)

Рис. 8.17.

обнаружения на уровне />„= 0 ,5  потребует повышения отноше
ния сигнал-шум на 5...5,5 дБ. Такой результат достигается благо
даря тому, что все каналы с адаптивной регулировкой порого-
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вого уровня активно участвуют в процессе формирования стати
стики обнаружения. Полученные характеристики Л/р-канального 
обнаружителя полностью подтверждаются приведенными в [93] 
результатами моделирования,

8.4.4. Влияние рассогласования по времени 
на обнаружение сигналов

Рабочие характеристики обнаружителя ( PF ,P p ) рассматрива
лись выше, исходя из предположения о том, что интервал интег
рирования Тн и начало интегрирования согласованы соответст
венно с длительностью скачка частоты 7^ и моментом его при
хода на вход /-го канала. Как указывалось выше, в реальных ус
ловиях функционирования СРС и станции РТР такого согласо
вания не существует, что приводит в станции РТР к увеличению 
требуемого для обнаружения уровня сигнала при заданных веро
ятностях Pf hPd .

Случай А. Рассмотрим вначале достаточно простой случай, 
когда известна частота скачков (при этом Ги = 7^), но момент 
прихода частотного элемента сигнала не согласован с началом 
интегрирования. При такой ситуации в каждом канале обнару
жителя частотный элемент будет интегрироваться на двух сосед
них интервалах (рис.8.18).

Тн —
Л ./-й

канал

Th

Рис. 8.18.

Если ф - начало данного частотного элемента, t\ - начало сле
дующего интервала интегрирования, то  нормированное рассогла
сование по времени определяется соотношением:

а, = . (8.72а)
1 h

Параметр а{ пропорционален части энергии частотного эле
мента в /-м канале на данном скачке частоты в одном интервале 
интегрирования, а в другом, последующем интервале часть энер
гии частотного элемента пропорциональна

bt = \ - a t . (8.726)
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Следует также отметить, что в рассматриваемом случае на од
ном интервале интегрирования могут присутствовать два частот
ных элемента в различных каналах обнаружителя (рис.8.19,а,б).

а)

г- . ,

t

П И 1171
канал t

б)

Рис. 8.19.

При этом в одном канале энергия части одного частотного 
элемента будет пропорциональна ah в другом канале энергия 
части другого частотного элемента - Ьь Таким образом, одновре
менно на выходе двух каналов будут присутствовать напряжения, 
относительно которых необходимо принять решения. Это приве
дет к изменению пороговых уровней в каналах обнаружителя и 
повлияет, в конечном счете, на величину вероятности ложной 
тревоги.

С целью использования всей энергии частотного элемента для 
обнаружения сигнала с ПП РЧ необходимо модифицировать рас
смотренный выше „идеальный" алгоритм обнаружения таким 
образом, чтобы решить присутствует ли частотный элемент в 
любом одном интервале интегрирования, если превышается один 
или два пороговых уровня, но не больше. При этом, как и в 
„идеальном4* алгоритме, окончательное решение об обнаружении 
сигнала с ППРЧ принимается на основе правила к  из %  пре
вышений порогового уровня. Для совершенствования алгоритма
необходимо определить вероятность PF[Mp} того, что имеет 
место одно или два превышения порогового уровня в М р кана
лах. Напомним, что при „идеальном*1 согласовании аналогичная 
величина Р?[Мр } (8.56) определялась для случая, когда частот
ный элемент присутствует в любом интервале интегрирования 
7 ^ , если превышается один и только один пороговый уровень в 
М р каналах. Для рассматриваемой ситуации рассогласования по 
времени вероятность ложной тревоги [93]
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Рг {М р ) = [ МхР]  ^ 0  -  PF)Mp + { M2P) P ? { \ - P f )Mp- 2

MMn- 2 1 + (8.73)

Учитывая (8.57) и (8.73), величина полной вероятности лож
ной тревоги многоканального обнаружителя при рассогласова
нии по времени определяется из выражения [88,93]:

pf {m p ,n h)= (8.74)

Далее перейдем к определению полной вероятности обнару
жения Po(ltN н) многоканальным обнаружителем при условии 
использования к  интервалов из общего числа Л̂ н интервалов ин
тегрирования. В связи с имеющимся рассогласованием и нали
чием двух частотных элементов в разных каналах на одном ин
тервале интегрирования появляются четыре условные вероятно
сти обнаружения частотного элемента, которые однозначно свя
заны с выражениями (8.68) и (8.69) путем умножения в них па
раметра нецентральности на параметры рассогласования по 
времени at (8.72а) и bt (8.726). Эти условные вероятности обозна

чим следующим образом: Рр , Рр - вероятности превышения 
порогового уровня при отсутствии узкополосных помех;

вероятности превышения порогового уровня
в случае присутствия узкополосных помех. Средние условные 
вероятности превышения и соответственно, непревышения по
рогового уровня по всем М р каналам можно записать в виде:

А  =
i P 3 ( x j ) +{Mp - i ) p2

м . • Р* = 1 -  Р  •у г * 1 г а. »

(8.75)

С учетом (8.75) вероятность того, что за один интервал интег
рирования при наличии 1 узкополосных помех пороговый уро
вень будет превышен в одном или двух каналах, но не более, 
определяется из выражения [90,93]:
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з д = ( ^ л  + v *  + p;,pbt Y x- p r )Mp~2 +

+ iMP- Щ р:, рь, + ̂  ̂ ) ( i  -  pf )m'~3 *

+ \ { M p - l ) { M p - Z ) P ^ P F2{\-PFf ^  . (8.76)

По аналогии с (8.71) и учитывая (8.76), получим выражение 
для полной вероятности обнаружения сигнала с ПП РЧ, когда 
при наличии сигнала превышение порогового уровня происходит 
к  и более раз из наблюдений

p o { t , N н ) =  £  ($-77)
т~к

В соответствии с (8.77) на рис.8.20,а-в изображены графики 
вероятности обнаружения /*£>(/, А̂ н) М р -канальным обнаружи
телем при рассмотренном выше виде рассогласования по време
ни в зависимости от отношения сигнал-шум EsjGо при 
М р =512,1024,2048 каналах, вероятность ложной тревоги обна

ружителя =10"3 , N H = 1 6 ,  т= 8, /=0; нормированное время 
рассогласования а( = 0; 0,25; 0,5 . Заметим, что для значений 

получаются такие же зависимости, что и для значений

*/■
На графиках видно, что для обеспечения вероятности обна

ружения PD -  0,5 максимальное рассогласование между време
нем прихода частотного элемента и началом интегрирования 
at =0,5 требует увеличения отношения сигнал-шум примерно на
2 дБ. Приведенные данные соответствуют результатам, получен
ным в [93].

Случай В. Более сложная ситуация для обнаружения сигналов 
с ППРЧ имеет место, когда неизвестна длительность частотного 
элемента Tjj и момент прихода частотного элемента не согласо
ван с началом интегрирования. Время интегрирования Ги , как 
указывалось выше, может быть больше или меньше длительно
сти частотного элемента 7/, . При этом рассогласование между 
началом интегрирования и моментом прихода частотного эле
мента изменяется от одного скачка частоты к другому и зависит 
от начального рассогласования. Если время интегрирования Тн 
отличается от длительности частотного элемента 7/,, то сущест
вует вероятность того, что на одном интервале интегрирования
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могут присутствовать несколько скачков частоты, действующих в 
различных каналах обнаружителя. Указанные обстоятельства в 
сильной мере усложняют определение РХ многоканального об
наружителя.

PoU*Nn)

Г'
40 41 42 43 44 45 46

а)

PdV*Nm)

40 41. 42 43 44 45 46 

б)

Pd( W

•,0 1 -^»  , ,, e s/ G {ьдБ
40 41 42 43 44 45 4б

в)

Рис. 8.20.
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Используя результаты [93], проведем анализ РХ обнаружителя 
при условии, что время интегрирования 7^ и длительность час
тотного элемента связаны соотношением Ти = dTh , где d - по
ложительная величина, принимающая значения d  < 1 и d  > 1. 
Если d  < 1, то имеются два временных отрезка на интервале 
интегрирования, которые можно определить таким же способом, 
как и для случая А. Однако значения этих отрезков изменяются 
в процессе наблюдения. Так, в течение л -го интервала интегри
рования параметры частичного перекрытия могут быть опреде
лены из выражения:

^ - К + л а - а О ]  modrf;
bt„=[d ~ atn\ mod o',

(8.78)

где aiQ - начальное частичное рассогласование между началом 
интегрирования и моментом прихода сигналов; atu и bt/j нахо
дятся как остаток от деления на величину d

Примем что d  =2, тогда при 1 < d й 2 частичные перекрытия 
интервала интегрирования определяются следующим образом:

а‘ п = [а'о + л (аГ- 1)] modrf;

bt„ = \d ~ a,n\ m odl;
ct = d - at - bt„^>  л  = 1.2......N H,

(8.79)

где значения at/j, btn следует понимать как дробную часть числа.
Для случая, когда d — 2 возможно не более трех скачков часто

ты в разных каналах на одном интервале интегрирования. В свя
зи с этим, как и в случае А, требуется модификация алгоритма 
обнаружения, для которого необходимо изменить правило при
нятия решения о наличии сигнала с ППРЧ, если наблюдается 
одно, два или три превышения порогового уровня на любом ин
тервале интегрирования. При гипотезе Щ вероятность того, что 
имеется один, два или три превышения порогового уровня в 
М р каналах определяется из выражения [90]

- л.) V 0  - л-)"''2 +

^ У л - г г Г ' - ' .
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которое в результате преобразования примет вид [93]:

Используя (8.57) и (8.80), получим выражение для полной ве
роятности ложной тревоги Рр ( м p , N H) многоканального обна
ружителя для случая рассогласования по времени и Ти = 27/,.

При рассматриваемом виде рассогласования между интерва
лом интегрирования и длительностью скачков частоты появля
ются шесть условных вероятностей обнаружения частотного эле
мента на одном интервале интегрирования: Рр ; Рр ; Р$ ;

pd (xj )'’ pd ^ j )-
Условные вероятности могут быть получены из (8.68) и (8.69) пу

тем умножения параметра нецентральное™ X/j на соответствующие
значения at , bt j и ct (8.79). По аналогии со случаем А, в кото

ром были рассмотрены вероятности Р3(ЛР * у РЬ{> Рь* (8.75), 

введем еще две средние вероятности:

lPg(kj)  + (M « - l )P g
------ М р ; Рс , =Х~ РсГ <8-81>

Вероятность того, что на любом одном интервале интехриро- 
ван и я . превысится пороговый уровень в одном, двух или трех 
частотных каналах, может быть определена из выражения [93]

Pd {‘) =  (« I + “ 2 + “ з)(1 -  Р г ) М р ~Ъ +

(8.80)

+ (Л /р - 3) (а 1+ а 2 + a 0) / ,F (1- / ,F )Мп- 4

+ \ {Мр -  Ц М р -  4)(а1 + а 0) /> 2(1 -  PFf » ~ S + 

+ \ { М р ~ Ъ){М р ~ * ) { М Р -  5)<x0/ V 3( l - / V ) ^ - 6 , (8.82)

где
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«1 = Р а Р ь Л  + РщРЬ Ро, + Р1 РЬ,Рс, :

а 2 ~  ^at f*bt f*ct + f*at ^bt ^ c( + ^at ^b t ̂ c, > 

a  3 =  ^ a t ^ b t ^ c t »

«0 -Pat Pbt Pcr

(8.83)

В силу особенности рассматриваемого вида рассогласования, 
вероятность Рр{1) (8.82) может иметь различную величину на 
каждом интервале интегрирования. Отсюда следует, что полную 
вероятность обнаружения сигнала с ПП РЧ Pd(19N h) д л я  много
канального обнаружителя нельзя получить на основании (8.71). 
Как уже отмечалось, сигнал с ПП РЧ обнаруживается, если в Л'из 
NH или более интервалах интегрирования наблюдалось превы
шение порога. Вероятность того, что в к  интервалах интегриро
вания будет превышен порог, состоит из таких слагаемых, в ко
торых вероятность превышения порога войдет сомножителем к 
раз, а вероятность противоположного события войдет сомножи
телем (NH -  к) раз, число таких слагаемых равно числу сочета
ний из по к  Аналогично вычисляются вероятности для Jt+1, 
к  + 2 ,...,jVh интервалов интефирования. Число таких слагаемых 
достаточно велико. Ввиду этого, при данном виде рассогласова
ния расчет РХ модифицированного алгоритма обнаружения тре
бует значительного числа вычислительных операций.

Как следует из проведенного анализа, реализация модифици
рованного алгоритма обнаружения сигналов с П П РЧ, рассмот
ренного для случая Б, достаточно сложна. Этот алгоритм упро
щается до приведенного для случая А алгоритма, если по заранее 
известной длительности частотного элемента T/j подавляемой 
СРС с ППРЧ устанавливать интервал интегрирования Тн, 
TH =T/j. Определение длительности частотных элементов T/j 
(частоты следования) сигналов с ПП РЧ не представляет особых 
сложностей и может быть обеспечено различными способами, 
например, [81]. На рис.8.21 приведена структурная схема так назы
ваемого обнаружителя частоты следования частотных элементов.

В этой схеме разведываемая полоса частот Wp делится на две

равные подполосы: верхнюю И̂ рв и нижнюю Wp , =
= Wp / 2.  Выходной сигнал Ш П Ф  подвергается квадратичному
детектированию и фильтрации в Ф НЧ, а далее осуществляется 
операция вычитания. Считая, что скачки частоты равновероят
ны по диапазону W^9 а в каждой подполосе число скачков по
времени примерно одно и тоже, разностный сигнал Up будет
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иметь двухуровневую (бинолярную) форму и содержать периоди
ческую составляющую на частоте следования частотных элемен
тов.

Рис. 8.21.

Заметим, что приведенный на рис.8.21 обнаружитель, обеспе
чивая достаточно точное измерение частоты скачков ПП РЧ, зна
чительно проигрывает широкополосному обнаружителю по ве
личине требуемого отношения сигнал-шум для обнаружения 
сигналов с заданными вероятностями Рр и Рр.

8.5. Другие возможные типы 
обнаружителей сигналов с ППРЧ

8.5.1. Корреляционный радиометр

На рис.8.22 изображена структурная схема корреляционного 
радиометра, который содержит две независимые антенны А\ и 
/4з, перекрывающие одну и ту же геометрическую площадь 
[34,81].

Рис. 8.22.
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В случае присутствия сигнала полезные составляющие, посту
пающие на вход умножителя из каждого параллельного канала, 
являются коррелированными (в сущности, идентичными по ам
плитуде и фазе), в то время как шумовые составляющие являют
ся некоррелированными. На выходе интегратора только взаимно 
коррелированные сигналы дают постоянное напряжение. Пре
имущество корреляционного радиометра по сравнению с энерге
тическим обнаружителем заключается в том, что корреляцион
ный радиометр для обнаружения сигнала требует отношения 
сигнал-шум на 3 дБ меньше при одних и тех же вероятностях PF 
и PD.

Кроме того, корреляционый радиометр с двумя антеннами Лх 
и Aj позволяет получать информацию относительно направления 
на источник излучения (передатчик СРС). При вращении базо
вой линии, соединяющей антенны, выходное напряжение корре
ляционного радиометра становится максимальным при условии, 
что базовая линия перпендикулярна направлению на источник 
излучения. В случае, если выходное напряжение превышает по
рог обнаружения, то принимается решение о наличии сигнала и 
одновременно определяется направление на источник излучения. 
Если вращение базовой линии не представляется возможным, то 
в каналах корреляционного радиометра можно использовать ли
нии задержки. Изменяя соответствующим образом время за
держки, тем самым можно имитировать вращение базовой ли
нии.

В [34,81] указывается, что корреляционный радиометр с точки 
зрения требуемой для обнаружения мощности сигнала СРС эк
вивалентен двум независимо работающим широкополосным 
энергетическим обнаружителям. При этом каждая из антенн об
наружителя должна “охватывать” половину заданной для корре
ляционного радиометра геометрической площади обзора.

8.5.2. Цифровой анализатор спектра

Алгоритм работы анализатора спектра при обнаружении сиг
налов с ППРЧ изображен на рис.8.23.

Рис. 8.23
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С теоретической точки зрения выходные сигналы анализатора 
спектра дискретных частот эквивалентны выходным сигналам 
квазиоптимального многоканального обнаружителя с некоге
рентным накоплением [81].

Реализация анализатора спектра требует преобразования вы
сокой частоты от Та в область нижних частот до 4  таким обра
зом, чтобы fa -> 0 , a /& -» fm,  где fm -  fb -  fa . Перевод поло
сы высокой частоты в диапазон нижних частот ( 0, fm) предпо
лагает, что перестраиваемые частоты /} имеют значения 

Н = 2/ ^ ,  /3 = 3F/j и т.д., а общее число частот 
(каналов) будет равно fm /  Ffj. Низкочастотный сигнал вместе с 
шумом подвергается выборке с частотой 2fm выборок/с в тече
ние 7/^с для получения последовательности, состоящей из 
N m = 2fmTjj выборок. Затем производится вычисление дис
кретного преобразования Фурье с использованием последова
тельности выборок для каждой перестраиваемой частоты. Одним 
из путей реализации дискретного преобразования Фурье являет
ся использование цифрового фильтра и алгоритма быстрого пре
образования Фурье. При этом косинусное и синусное преобразо
вания Фурье имеют вид

Далее вычисляется квадрат абсолютного значения преобразо
вания Фурье

частоте сравнивается с порогом zq с целью определения является 
ли ее спектральное значение достаточным для принятия реше
ния о присутствии частотного элемента сигнала. Такая процеду
ра повторяется для каждого скачка частоты. Для перекрытия 
всего частотного диапазона Ws разведываемой СРС необходимо 
иметь многоканальный анализатор спектра, содержащий 
М f - W s /  F/j одноканальных анализаторов.

(8.84)

(8.85)

Абсолютное значение преобразования Фурье a j  на каждой

333



8.5.3. Метод вскрытия частотно-временной матрицы 
сигнала с ППРЧ

Наиболее радикальным способом повышения эффективности 
радиоэлектронного подавления СРС с ППРЧ является способ
ность станции РТР вскрывать ЧВМ сигналов. Теоретически та
кая возможность существует. Эта возможность основана на мето
де, включающем в себя операции автокорреляции во временной 
области в пределах частотного элемента 7^ принятого сигнала. 
Сущность метода заключается в следующем [81].

Предположим, что временная функция x{t) с конечной дис
персией имеет спектр мощности Sx(f) и что наибольшее спек
тральное значение имеет место на чистоте f  = frmx. Определим 
нормированную функцию автокорреляции от x{t) с помощью 
зависимости

------\x*{t)dt ‘ ( 86)

Далее вычислим следующую функцию автокорреляции от 
функции автокорреляции (8 .86), а именно,

R M  ! M x) M x + l ) dx
* ,(т) —  ( 8 - 8 7 )

и продолжим этот процесс снова и снова.
Таким образом, п-я итерация будет иметь вид:

Л л(т)-  J j & W a  (888)

Далее в [81] доказывается, что при /?-»оо можно получить 
следующий предельный результат

lim Rn(x) = cos(27t/'maxT), (8.89)
/7-» 00

т.е. после бесконечного числа итераций будет получена чистая 
косинусная функция, частота которой соответствует местополо
жению спектрального максимума x(t) .
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Таким образом, становится возможным определить местопо
ложение наибольшего спектрального значения скачка частоты, 
не вычисляя самого спектра. При применении данного метода 
слежения за скачками частоты необходимо иметь в виду сле
дующее: 1) частотный элемент имеет ограниченную длительность 
Tfy; 2) окончательное решение должно быть получено через при
емлемое число итераций. В результате потребуется обеспечить не
который компромисс между временем и точностью оценки. Если 
анализ каждой из функций автокорреляции проводить в течение 
7^-секундного интервала, то каждая последующая итерация будет 

удваивать объем памяти, требуемый для хранения результатов. 
Следовательно, для того чтобы объем памяти оставался в разум
ных пределах необходимо усечение итерационного процесса та
ким образом, чтобы время анализа стало практически приемле
мым. Это вызовет дальнейшее снижение точности полученного 
результата по определению значения перестраиваемой частоты. 
Тем не менее, существует способ, позволяющий вычислять с

а

достаточной точностью оценку / j ^  после всего лишь п§ ите
раций, например, [97]. Получаемые последовательные частотные 
оценки рассматриваются как позиции ЧВМ сигнала с ППРЧ, 
используемые передающим устройством СРС. При наличии соб
ственных шумов обнаружителя ЧВМ сигналов с ППРЧ может 
быть восстановлена со случайными ошибками, которые зависят 
от отношения сигнал-шум и ограничений при обработке, о ко
торых было сказано выше.

Приложение П.8.1

Алгоритмы вычисления 
обобщенной Q  - функции Маркума 

П.8.1.1. Постановка задачи

При обнаружении сигналов в гауссовском шуме с равномер
ной спектральной плотностью мощности в пределах рассматри
ваемой полосы частот статистика, по которой принимается ре
шение, имеет нецентральное х2~Р&спределение. При этом пара
метр иецентральности равен удвоенному отношению сигнал-шум 
{ \ - 2q2)t число степеней свободы равно удвоенному произведе
нию  длительности наблюдения на ширину полосы пропускания 
входных цепей обнаружителя (N~2Tt W=2L). В отсутствии сиг
нала статистика имеет центральное х2_Распределение. Поэтому 
для расчета вероятностей ложной тревоги и обнаружения сигна
лов требуется вычислять интегралы от плотности вероятностей 
^-распределения с N  степенями свободы, которое определяется
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следующим образом. Если Хъ Xn  * независимые нор
мально распределенные случайные величины с параметрами 
(л?1,ст2), (Л72,а2), ..., (оту^ст2), соответственно, то распределение 
случайной величины

называется нецентральным х2"РаспРеДелением с N  степенями 
свободы и параметром нецентральности

При \=0 распределение называется центральным х2“распре- 
делением.

Классические алгоритмы расчета нецентрального х2~Рас_ 
пределения, применяемые в математической статистике, стано
вятся малоэффективными при тех значениях параметров, кото
рые имеют место в задачах обнаружения. Поэтому в настоящее 
время не ослабевает интерес к разработке эффективных алгорит
мов расчета функции нецентрального х2-распределения с высокой 
точностью, о чем свидетельствует ряд публикаций [87,98-106]. При 
этом расчет рабочих характеристик обнаружителей выделен в спе
цифическую задачу, связанную с вычислением обобщенной Q- 
функции Маркума или /^-функции. Алгоритмы расчета указан
ных функций используют разложение в степенные ряды 
[100,101] или ряды по функциям Бесселя (ряды Неймана) 
[102,103], численное интегрирование, основанное на методе пе
ревала вычисления контурных интегралов [105,106], а также 
различные варианты гауссовской аппроксимации.

Ниже приводятся систематизация разрозненных подходов к 
расчету распределения х2, модификация алгоритмов, анализ вы
числительной устойчивости и границ применимости, сравнение 
результатов, полученных по различным алгоритмам.

Как известно [87,98,99], рабочие характеристики энергетиче
ских обнаружителей: вероятности Pf=a -  ложного обнаружения, 
Ра - обнаружения и Рм=\-Ра  “ пропуска сигнала выражаются 
через интегральные функции центрального и нецентрального х2_ 
распределения

a  = l-Fo(Zo|A^); Pj  = 1-Fi(Zq|A^,A.); Pm  = F |(zq |^ ,A .), (П.8.1.3)

(П .8.1.1)

1 £  2 
*- = “ 2 2-1И/* (П.8.1.2)

где
г

2 " r ( W ) &
e- m dt _  (П.8.1.4)

о
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интегральная функция центрального х2-распределения;

Z

о
-к/2 2

= 2 -  (Н-В.1.5)

интегральная функция нецентрального /^расп ред ел ен и я ; zq - 
порог обнаружения; N -  число степеней свободы {N-2TW$y Т-  
время, Wq - ширина полосы).

В классическом варианте нецентральное х2~распределение 
выражается через центральное. Действительно, плотность веро
ятностей для нецентрального х2~Распределения с учетом пред
ставления функции Бесселя в виде степенного ряда

плотность вероятностей центрального х2 "Рас п редел ен и я . После 
интегрирования (П .8.1.7) получим выражение для функции рас
пределения

(П.8.1.6)

запишется следующим образом

к=0‘
(П.8.1.7)

где
Z ^ - l e-zi2

(П.8.1.8)

где для четных N-2L

а д Л 0  = 1 - е - ' 2 S  тут*  - (П .8 .1.10)
W - 1 z 2k
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Таким образом, после подстановки (П.8.1.10) в (П .8.1.9) полу
чим выражение для F\{z\NX) в виде степенного ряда

оз Л72+*-1
F 1(z|yv,x) = l - e - t ^ » 2 2 ; £  —  (П.8.1.11)

ы  О /=0 ЛГ! Л 2

Исторически сложилось, что наряду с распространенным в 
математической статистике центральным и нецентральным у}- 
распределением в задачах обнаружения рассматриваются обоб
щенная Q - функция Маркума и Р^{х,у)  - функция, которые с 
помощью замены переменных сводятся к распределению у}. Для 
этих функций имеют место следующие интегральные представ
ления [100-102]:

Ом(а’Ь) = -Ш™\хМ M-\i°x)dx> (П.8.1.12)а ь  ̂ '

где М, а и Ь - параметры;

Ры(х,У)= У ^ }  exp{-(t/+№ r)}7N_x(2^uNx)du (П.8.1.13)
У

обозначает вероятность некогерентного обнаружения N  импуль
сов; х - отношение сигнал-шум для одного импульса; у  - норми
рованный порог обнаружения.

Между указанными функциями существует взаимосвязь:

При M~Nj 2ya= 4iMx,b=4ly \  

F^{z\NД )=1-<2д/(а,6) при M = /V /2 ,a=

F\(z\Nt\ ) = \ - Рм {х,у)  при M=N/2,x=\ /N,b=z l2 .
(П.8.1.14)

Таким образом, имея расчетные формулы для одной из функ
ций, можно рассчитать другие функции, а, следовательно, и ра
бочие характеристики обнаружителей.

Для расчета обобщенной Q -функции М аркума хорошо из
вестно представление в виде ряда Неймана [102]:

QM{a,b) = w p f - ^ S ^ - l  X  (fl'e x p C -a * )/Д аб), « < 6 ; (П.8.1.15) 
[ J /«1-Л/

= .Ё  © ' e x p (rab)I,iab), a tb .  (П.8.1.16)
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Представления через степенные ряды (П .8.1.11) и ряды Ней
мана (ПЛ. 15), (П.1Л6) являются основой для построения целого 
ряда эффективных вычислительных алгоритмов.

Для удобства сравнения с результатами, опубликованными в 
первоисточниках, сохраним обозначения, используемые в них.

П.8Л.2. Представление степенными рядами

Для вычисления Р ^ ( х , у )  и (1 -Рн(х ,у) \  - функций приме
няются разложения в степенные ряды. Наиболее известны два 
варианта разложения в степенные ряды функции Рм(х,у)  и два 
варианта - для функции |1-/^у (*»У)] [100]. Отметим, что важно 
иметь отдельно выражения для [1 -Ры(х,у)\ и при необходимости 
использовать именно их, а не находить Рм(х,у)  и затем вычитать 
ее из единицы, так как при этом можно уменьшить точность вы
числения. В [100] представлены следующие разложения:

00 W-l+X v m
Рк(х,у)  = X e x p ( -M r)— vj— X  e x p (-y )— г ;

*=o kl Л7*0
/77!

(П.8.1.17)

N-l у  m
Ры(х,у) = X  e x p +

/77=0

со m-N
1 -  X  ехр(-Лйг) 

к=0
(Nx)1

к\ (П.8.1.18)

оо у П 7 m-N
\~PN(x>y) = X  ехР(-1Н)— г  X  ехр(-М г) 

m=N т ' *=0

(NX)
к\ (П.8.1Л9)

1 ~PN(xty)  = X  ехр(-Л^г)-
(Nx)

к=0 к\
Ы-\+к

I -  £  ехр (-у )'
/77=0 /77!

. (П.8Л.20)

Основная вычислительная сложность, связанная со степенным 
рядом, это исчезновение значащих разрядов при вычислении ехр(-
2) или недостаточная точность, возникающая при вычислении 
произведения большого числа на малое. Поэтому для вычисления 
Хг-го члена ряда целесообразно использовать тождество

у к
ехр(- у) ~  -  ехр{- у  + к\п у  -  1п(Хг!)}, (П .8.1.21)

а !п(Хг!) вычислять приближенно по формулам, аналогичным 
формулам Стирлинга
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ln(Xr!)« In -J2n +^Xr -t J  j  In(£ + ! ) - ( / : + 1) + /(Лг + 1), (П.8.1.22)

где J(x)  представляется в виде непрерывной дроби следующим 
образом

Ошибка округления при этом не превышает 1(Г5. Для к <7 
значение 1п(Х'!) можно получить обычным способом.

Теоретически можно использовать любую формулу (П .8.1.17)- 
(П .8.1.20), однако на практике они не всегда дают точный ре
зультат из-за потери значащих цифр при малых значениях чле
нов ряда. Поэтому, чтобы выбрать наиболее подходящее разло
жение, значения Рм(х,у)  (или \ \ -Р^(х,у )]) оцениваются с по
мощью границы Чернова

/ М ^ . * . / )  = е>Ф{-цу+ /V * |i / ( l - tO - W lnO - ц ) ] ,  (П.8.1.23)

Граница Чернова удовлетворяет следующим неравенствам: 

Ря(хгу )  < Pr(N,x,y)  при у >  N(x + I);

1 -  /JvU .JO  < PJN,x,y)  при y < N ( x + \ ) .
При заданной величине абсолютной ошибки еа (еа -10~8) про

веряется неравенство Pr(N, х,у)< еа . Если неравенство выполня
ется, то Pn (Xjу ) приравнивается к нулю при у>тУ(лг+1), или 
единице при у  <N{x + 1). Тем самым достигается требуемая точ
ность без дополнительных вычислений. В зависимости от того, 
где находится граница Чернова при данных значениях х, у , N, вы
бирается та или иная форма в разложении (П.8.1.17)-(П.8.1.20).

Ниже приведена процедура выбора аппроксимирующих фор
мул для |1 - /> * (* ,/) ]  [100]:

1) Если Pt( Nt x , y )<  га и y<N{x + \), то 1 -Рн(х,У)  =  0.
2) Если Pr( N , x ty ) < z a и > '> М ^  + П. то 1 -PN{ x , y ) ~ \ .
3) Если Ба< P,(N>x, у )<  0.01 и у  <7V(*+1), то рекомендуется 

использовать (П8.1.19).
4) В остальных случаях применять разложение (П .8.1.20).
При расчете Ры(х9у )  рекомендуется следующая процедура

выбора:
1) Если P,(N,x>y)< е0 и у>Л/(дг+1), то f y(x , y)=  0.
2) Если Pr(N, х . у ) <  еп и у < Nix + 1), то Р# (х , у )= \ .

Л д л = _ ! ____2 53 1170 53
12.V+5 * + 4 2 * + 53дг + х

где

(П.8.1.24)
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3) Если еа< Р А Н * > У ) < Ш  и у  >N(x  +1), то рекомендуется 
использовать разложение (П.8.1.17);

4) В остальных случаях используется разложение (П .8.1.18).

Рекуррентный алгоритм М акги. Представляя степенные ряды 
(П.8.1.17), (П.8.1.19) в виде:

Рм(ьу) = е~$' у Y*bk g k+N_x, (П.8.1.25)
j(r=0

l -P^(s,y)  = e~s~y £ > * < /* + * . s = N x y (П.8.1.26) 
k =о

Макги предложил рекуррентный алгоритм пересчета парамет
ров по формулам [101]:

bk = j - bk-1. ь  (П.8.1.27)
ёк = £ * -1 + ^ ь  hk = hk„\ +bk, к = 1,2,.

при начальных условиях £ь= с ^ =  £й =  Л>=  1-
Обозначим через S\a и Sin частичные суммы рядов (П .8.1.25) и 

(П.8.1.26) соответственно, а через s - требуемую относительную 
ошибку вычисления Pjv(s,y) и [ l- /} v (s ,y )] . С учетом введенных 
обозначений можно сформулировать условия окончания итера
ционного процесса.

Процесс вычисления продолжается до тех пор, пока не будут 
выполнены условия

(2пп)х/2Ьпеу !sXn<z  (П.8.1.28)

для вычисления и

|2 я (л  + ^ ) ] 1/2с/л+^ е - кД 2л < £ (П.8.1.29)

для вычисления fl-/5v (^ ,y )]-

П.8.1.3. Представление в виде рядов Неймана

Следуя [102], примем за основу вычислительного алгоритма 
представление обобщенной Q -функции в виде ряда Неймана 
(П .8.1.15), (П .8.1.16). Суть вычислительного метода заключается 
в вычислении (?м (а ,Ь )  для а< Ь  и [1 -(2 м (а ,Ь )\  для а>Ь  посредст
вом рекурсии модифицированной функции Бесселя, применяе
мой в обратном порядке.

При выводе алгоритма в [102] используется более общее раз
ложение в ряд Неймана
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F(z) = 2 P n exp(-z)f„(z).  (П.8.1.30)
/7= 0

Функции данного вида образуют широкий класс, включаю
щий в себя и (?м(а>Ь)> ПРИ z ~ а также разложе
ние единицы

2 G(z) = 1 = f > x p ( - z ) /„ ( z ) .  (П.8.1.31)
/7=—СО

Эти разложения вычисляются с помощью рекурсии бесселе
вых функций в обратном порядке

In-1(*) = W * )  + у /« (* ) , (П.8.1.32)

начиная с некоторого большого при предположениях 
£7/v(z)=l и Л'/дн-1(-^=0- Постоянная к  находится из условия раз
ложения в ряд Неймана единицы (П .8.1.31). Возникающая 
ошибка связана с двумя источниками - ошибкой усечения бес
конечного ряда и ошибкой от переходных процессов, возни
кающей при вычислении функций Бесселя по рекуррентным 
формулам из-за неточного задания начальных условий в обрат
ной рекурсии. При этом, как показано в [102], ошибка переход
ных процессов мала по сравнению с ошибкой из-за усечения ря
да Неймана.

Обозначим через F (2) и G (z) функции, аппроксимирующие 
Д г)  и Gi(z) в результате усечения рядов (П.8.1.30), (П .8.1.31), где 
вместо функций Бесселя используется их аппроксимация, полу
ченная в результате рекурсии в обратном порядке

0, - n > N\

1. n = N ; (п.8.1.зз)
2(л + 1) „ лг

&N,n+2+ ^ ^W,/7+l > t t<N.

С учетом сделанных обозначений F (z, N) можно представить 
следующим образом

F(z ,N)='£sN,nPn • (П.8.1.34)
п-0

Из (П .8.1.33) и (П .8.1.34) после преобразований получим ре
куррентную формулу

F(z9n)= Рп + —  F ( z , n - \ )  + F ( z , n - 2 ) t n < N . (П .8.1.35) 
z
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Формула (П .8.34) позволяет рекуррентным образом получить 
F(z tN)  при следующих начальных значениях F(zt- 1)=0, 

F { z ,0) = Pq. Аналогичные рекуррентные формулы можно полу

чить и для G (z,N). Поскольку G(z)=0,5, то после N  итераций 
получим аппроксимацию для F(z) вида

F(z)»±F(z,N)/6(z,N). (П .8.1.36)

Выражение (П .8.1.34) применимо к Q ^ a t b) в (П .8.1.15) (а<Ь) 
при подстановке

1, л = 0;
(.а/Ь)п+(Ь/а) п, ХйпйМ-1; 
(а/Ь)п, п >М

(П .8.1.37)

и к 1 -Qm ( а, Ь) в (П.8.1.16) (а*Ь) при подстановке

_ Г 0, п<М\  
п 1 {Ь/а)п, л>М. (П.8.1.38)

Обозначив через a n = F { z,N)> p ^  =  C: (z, N), z =  ab> d ^ -  
Pjs/9 можем сформулировать алгоритм.

Алгоритм. На первом шаге вычислений задаются начальные 
значения

«о -  0; Ро -  0; Pi -  0.5; 

Если а < Ь> то

=  1. (П.8.1.39)

1, Л = 0;
(alb)п + (b/a)п, 1 <> л < М-1 ; (П.8.1.40) 
(ajb)n9 Л ^ М .

Рекуррентно пересчитываются

а л+1 = + 2 — ссл + а л+1,

Рл+1 = 1 + + ^ л+*'

Вычисления заканчиваются, если

1/|Рл1<Е >
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где s - требуемая погрешность в вычислении обобщенной Q - 
функции.

Окончательный результат определяется из выражения

Величины а„ и (Зл пересчитываются в соответствии с (П.8.1.41). 
Условие окончания счета такое же, как и при вычислении

В частном случае для М — 1 начальные условия имеют вид:

Рекуррентно пересчитываются dn - d n_xdy, Остальные пара
метры пересчитываются в соответствии с (П.8.1.41)-(П.8.1.46).

Ошибка вычисления и условия останова. Общая относитель
ная ошибка вычисления Qm (<*» b) или 1 -Qm (<*» b) определяется 
относительной ошибкой частного ссд/рл, которая равна сумме 
относительных ошибок в а„ и ря. Погрешность вычисления ал и 
ря связана с усечением ряда Неймана и неточностью задания на
чальных условий в обратной рекурсии вычисления функций Бес
селя. Суммарная относительная ошибка вычисления знаменателя 
определяется из выражения

(а<Ь). (П.8.1.43)

При а > b имеем

(П.8.1.44)

CW (<*>£) *

Окончательный результат принимает вид:

(П.8.1.45)

cto = 0; Ро = 0; Pi =0-5; </0 = 1;
Г 1, если а<Ь; 
[ 0, если а > Ь ;

(П.8.1.46)

Ч  = ~ ( 1  + ^паЬ/2).
Р/7

Относительная ошибка вычисления числителя
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(а/Ь)п+{, a<b , п > М - 1,

s t  =  —  (I + Jnab/2 )

(bja) " +1, a >6, л > Л / .

(П.8.1.48)

Из сравнения (П .8.1.47) и (П .8.1.48) следует, что при п >  М  
относительная ошибка знаменателя значительно преобладает над 
относительной ошибкой числителя. Поэтому условие окончания 
счета определяется достижением заданной точности вычисления 
знаменателя, которое для удобства задается в виде ря >10Л В 
[103] рассмотрены и другие условия окончания счета. Заметим, 
что все они приводят к одинаковому числу итераций при задан
ной точности вычисления Q -функции.

Границы применимости алгоритма. В [102] отмечено, что 
алгоритм не эффективен для больших значений М. Однако в 
[102] не приведены данные, касающиеся приемлемого значения 
М. В общем случае существуют комбинации параметров Mt а> Ь, 
для которых алгоритм утрачивает эффективность. Это объясняет
ся тем, что результаты арифметических операций над числами с 
плавающей точкой становятся больше или меньше допустимых в 
ЭВМ чисел, прежде чем достигается требуемая точность. Эмпи
рические результаты показывают, что минимальное значение а, 
при котором алгоритм работает, определяется выражением [103]

где Е - наибольшее число, представляемое в ЭВМ. Для достаточ
но больших а алгоритм обеспечивает высокую точность вычис
ления как в центральной части распределения, так и в 
„хвостовых" частях.

Алгоритмы вычисления, основанные на представлении в виде 
степенных рядов или рядов Неймана, при больших значениях 
параметров теряют вычислительную устойчивость из-за перепол
нения или исчезновения порядка. В связи с этим вычислитель
ный рекуррентный процесс может прерваться не достигнув за
данной точности. Поэтому при определенных значениях пара
метров целесообразно использовать численные методы вычисле
ния интеграла. Однако применение вычислительных процедур 
непосредственно к интегралу (П .8.1.12) или (П .8.1.13) не всегда 
гарантирует требуемую точность, особенно при больших значе
ниях отношения сигнал-uiyM. Более эффективным оказался 
предложенный в [105,106] подход, основанный на представлении 
функции Ptf{x,y) в виде контурного интеграла, к которому при
менялся метод трапеций.

(П.8.1.49)

П.8.1.4. Численное интегрирование
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Суть метода состоит в том, что после применения в (П.8.1.13) 
к у )  как функции переменной упрям ого и обратного пре
образования Лапласа получим представление для Pn (s , у )  в ви
де контурного интеграла комплексной переменной z =  и + j v

где s —N x t а - точка, лежащая на отрицательной части действи
тельной оси между особыми точками h(z)  и началом координат,

преобразование Лапласа от подынтегральной функции в 
(П .8.1.13). Для удобства применения идей метода перевала пред
ставим контурный интеграл (П .8.1.50) следующим образом

фазовая функция.
Как следует из теоремы Коши, значение контурного интегра

ла не зависит от пути интегрирования в области аналитичности 
подынтегральной функции. Поэтому, согласно методу перевала 
[107], контур интегрирования следует деформировать таким об
разом, чтобы на небольшом его участке ReO(i) достигала наи
большей величины, а затем быстро спадала, при этом, чтобы ис
ключить быстрые колебания подынтегральной функции, мнимая 
часть должна оставаться постоянной. Для достижения этого не
обходимо, чтобы контур интегрирования проходил через седло- 
вые точки. Седловые точки являются корнями уравнения

Pn ( W )  = - (П .8.1.50)

(П.8.1.51)

(П.8.1.52)

где

O (z) = y z - N  ln(l + z ) -  7——- -  In z
1 + z

(П.8.1.53)

<t>'(z) = y -

Корни уравнения Moiyr быть найдены численно методом 
Н ьютон а - Рафсон а



Начальное приближение седловой точки zq  м о ж н о  выбрать 
исходя из гауссовской аппроксимации со средним s + N  и 
g 1= N + 2s. В этом случае

<b(z) = Dz + ̂ a2z 2 - l n z  (П.8.1.57)

и начальное приближение zq является решением уравнения 
Ф '( г ) = 0

z 0 = [ -  D  ± (D 2 + 4ст2 )1/2] /2 о 2 , (П .8.1.58)

где D =  >=-5̂  a 2 =  N+2& Знак выбирается при D>  0, а „+“ - 
при D  < 0. Если zq< - 1, то в качестве начального приближения 
следует выбрать zq= - 0,99. Итеративный процесс нахождения сед
ловой точки заканчивается, если I z ^ - z ^ . ^ e ^ e ^ l O " 6). Как 
правило, данной точности при вычисление седловой точки дос
таточно, чтобы получить малую погрешность при вычислении 
интеграла.

Анализ уравнения (П .8.1.54) показывает, что существует един
ственный корень на отрицательной части действительной оси 
между началом координат и -1, который обозначим z„=u+. Для 
№->1 или у » I  приемлемой оказывается асимптотическая оцен
ка, полученная методом перевала

PN(s,y) * [2*ф"( и+)]-‘/2 ехр{ф( и+)}. (П .8.1.59)

Для получения более точного значения целесообразно приме
нить численный метод вычисления контурного интеграла, на
пример, метод трапеций.

Прямолинейный контур интегрирования. Рассмотрим снача
ла случай, когда контур интегрирования представляет собой вер
тикальную прямую, проходящую через седловую точку. Для та
кого контура z  = tf++yV, dz~ jdvt а контурный интеграл сводится 
к интегралу от действительной переменной, т.е.

^V (s»y) = - R e  fexp{a>(z)}</K. (П.8.1.60)
я о

При вычислении методом трапеций интеграла (П .8.1.60) су
ществуют два типа ошибок: ошибка, возникающая из-за усече
ния несобственного интеграла, и ошибка метода трапеций, воз-
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никающая при вычислении определенного интеграла с конеч
ным верхним пределом.

Верхний предел интегрирования zB определяется из условия

1 00
-  Jexp{<£(z)}t/K <*/1 (П.8.1.61)

где ел - требуемая оценка отброшенной части интеграла. Как 
показано в [106],

s / i  < / | / ( z B)|, (П .8.1.62)

где 7(zB) =  exp{F(^)}. 
Если Re z„ > -1, то

/  =
r |z B(l + z B)|/KB, ЛГ = 1; 

| 1 + - ? b I2 A b .  W  =  2 ;

|l + z B|2/ ( ^ - 2 K ,  ^ > 2 .

KB= Im z „ ; (П.8.1.63)

Когда Re ẑ  £ -1 ,  t o

/  = y~l exp{-Re(s/(l + z B))}. (П.8.1.64)

Таким образом, при определении верхнего предела интегриро
вания задается ошибка ел (ел=10-8, Ю-9) и начальный шаг разбие
ния Ьу=^2/Ф "(и+). Затем текущие значения z k=u*+jkbv,
Дг*)=ехр{Ф^*)}, множитель /  вычисляются до тех пор, пока не 
будет выполнено условие (П .8.1.62). Значения подынтегральной 
функции используются для вычисления интеграла по формуле 
трапеций

л-1
/  = Л 'о) + х £ / ( '* > + Л 'Я), (П.8.1.65)

к=[
где f( t )  - подынтегральная функция.

Точность вычисления по методу трапеций можно повысить, 
уменьшая шаг разбиения в два раза. При этом значения подын
тегральной функции вычисляются только в промежуточных точ
ках и добавляются к вычисленному значению интеграла.

Заметим, что рассмотренный прямолинейный контур интег
рирования может значительно уклоняться от пути наискорей
шего спуска, определяемого условием [107]

Im <D(z) = const = Im Ф( w+), (П .8.1.66)

и поэтому скорость сходимости итерационного процесса недос
таточно высока. С целью ускорить процесс сходимости вычисли
тельной процедуры в [106] применяется параболический контур
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интегрирования.
Параболический контур интегрирования. В окрестности сед

ловой точки контур интегрирования можно аппроксимировать 
параболой [105,106]

z  = //4 + }-cv2 + /V,
2

где
с  =  - ¥ ' " (  а У З ¥ " ( и + ) =

Л/ 35

.(1 + z )3 (l + z )4J
25

L(l+Z)2 ( l+ z ) 3

(П.8.1.67)

(П.8.1.68)

Z  = и

С учетом (П .8.1.67) и (П .8.1.68) контурный интеграл (П .8.1.52) 
можно представить в виде

PN(s<y) = ~ R e]ехр{Ф(^)}(1 -jcv)dv,  (П.8.1.69)

к которому применяется вычислительная процедура, описанная 
для прямолинейного контура. В данном случае скорость сходи
мости выше, чем для прямолинейного контура.

П.8.1.5. Гауссовская аппроксимация

Для 7V>>1 центральное и нецентральное х2“Распределение в 
силу центральной предельной теоремы может быть аппроксими
ровано гауссовским распределением с параметрами E[y})=N, 
уагх2==2Лгдля центрального и E{y?)=2ql+ N  и var х2=8д2+27'/для 
нецентрального х2-распределения. Аппроксимацию гауссовским 
распределением х2-Распределения можно использовать не только 
в асимптотическом случае. В [48] приведены аппроксимирующие 
формулы для нецентрального х2-распределения.

Первая аппроксимация нецентрального х2-РаспРеДеления 
(N>100).

F{{z\N,q2)~F(x),  (П.8.1.70)

где

х  = 2 z
I + Ь

1 2

a = 2qz +N\ Ь
N  + 2q:

(П.8.1.71)

(П.8.1.72)
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гауссовской величины.
Вторая аппроксимация. Для N^30 приемлемой оказывается 

аппроксимация вида (П.8.1.70), где

величины а и b как и раньше определяются по формуле

Гауссовская аппроксимация центрального х2~РаспРеДеления 
является частным случаем аппроксимации нецентрального х2~ 
распределения. При этом параметр нецентральности Х=2д2 сле
дует положить равным нулю. Таким образом имеют место сле
дующие соотношения

Рассмотренные алгоритмы реализованы в виде программ на 
языке Turbo-Pascal для персональных ЭВМ и проведены числен
ные расчеты. Вычислительные эксперименты показывают, что 
все методы, за исключением второй гауссовской аппроксимации, 
дают весьма близкие результаты.

На рис.П.8.1.1-П.8.1.4 представлены зависимости вероятности 
пропуска сигнала от отношения сигнал-шум при различных зна
чениях числа степеней свободы и при фиксированном значении 
вероятности ложной тревоги. На рис.П.8.1.1, П .8.1.3 показаны 
результаты, полученные методом Парла, другие методы дают 
практически такие же значения. Несколько отличаются результа
ты, полученные с помощью второй гауссовской аппроксимации 
(рис.П.8.1.2, П.8.1.4; сплошная линия соответствует первой гаус
совской аппроксимации, штриховая - второй).

(П.8.1.73)

(П.8.1.72).

F0(z\N)*F(x), (П.8.1.74)
где

(П.8.1.75)

для первой гауссовской аппроксимации и

(П.8.1.76)
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Рис. П.8.1.3. Рис. П.8.1.4.

На рисунках прослеживается, что с ростом числа степеней 
свободы для заданного значения вероятности пропуска сигнала, 
требуется увеличение отношения сигнал-шум. Этот факт был от
мечен Урковицем в [87], который в своих расчетах использовал 
только гауссовскую аппроксимацию. Этот эффект объясняется 
когерентностью шума, в котором энергия сигнала как бы 
“растворяется” .
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Для того, чтобы более точно подчеркнуть различие алгоритмов, 
ниже приведена таблица значений функции нецентрального х2~ 
распределения, вычисленных различными методами. Во втором 
столбце таблицы указаны номера методов вычислений: 1 - метод 
Шнидмана; 2 - метод Парла; 3 - метод Макги; 4 - метод Хелстрома; 
5, 6 - первая и вторая гауссовские аппроксимации, соответственно. 
В третьем столбце для рекуррентных методов приводится число 
итераций (методы 2,3). Для остальных методов в третьем столбце 
указано число слагаемых, взятых в частичных суммах ряда.

Таблица
Значения функции нецентрального ^-распределения

для qM O . а=0.001.

N Метод Число
итераций Fi 1 -fi

2 1 30 0.2087912045246442 0.7912087954753558
2 2 40 0.2087912045246440 0.7912087954753561
2 3 48 0.2087912045246441 0.7912087954753562
2 4 48 0.2088558180069623 0.7911441819930377
2 5 16 0.2054637607284010 0.7945362392715990
2 6 16 0.2056899723397329 0.7943100276602671
10 1 40 0.5262391444409739 0.4737608555590260
10 2 46 0.5262391444409738 0.4737608555590262
10 3 55 0.5262391444409740 0.4737608555590258
10 4 55 0.5265557677360398 0.4734442322639602
10 5 7 0.5221920690507127 0.4778079309492873
10 6 8 0.5330045135215212 0.4669954864784788
30 1 55 0.8023980054931678 0.1976019945068321
30 2 54 0.8023980054931681 0.1976019945068319
30 3 74 0.8023980054931679 0.1976019945068319
30 4 74 0.8023980054931860 0.1976019945068140
30 5 17 0.8014905137856321 0.1985094862143679
30 6 17 0.8036461558547794 0.1963538441452206
100 1 83 0.9536738302041757 0.0463261697958355
100 2 66 0.9536738302041645 0.0463261697958355
100 3 111 0.9536738302041646 0.0463261697958354
100 4 111 0.9536738302053672 0.0463261697946328
100 5 25 0.9553826597771724 0.0446173402228276
100 6 25 0.9535589124929853 0.0464410875070147
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Сравнительный анализ результатов показывает, что при ма
лых значениях числа степеней свободы малоэффективными яв
ляются гауссовская аппроксимация и метод Хелстрома. При уве
личении jV, несмотря на одинаковую точность вычислений, ме
тод Парла остается более эффективным из-за меньших затрат 
машинного времени.

Анализ вероятностно-временных 
характеристик алгоритмов обнаружения сигналов 

П.8.2.1. Вероятностно-временные характеристики 
основных видов обнаружителей

В задачах обнаружения и поиска сигналов рабочие характери
стики обнаружителей задаются вероятностью ложной тревоги и 
вероятностью правильного обнаружения сигналов. Указанные РХ 
используются для случая, когда решение принимается в течение 
одного интервала наблюдения. Однако на практике в результате 
наблюдения конечной длительности 7о существует ненулевая ве
роятность пропуска сигнала и перехода к следующему шагу об
наружения. Таким образом, процедуру обнаружения сигналов 
следует рассматривать как процесс, разворачивающийся во вре
мени. В такой ситуации важными характеристиками являются _ 
время до обнаружения Т0 (т.е. промежуток времени до принятия 
решения „ сигнал присутствуем при условии, что он действи
тельно присутствует) и время между ложными тревогами TF (т.е. 
время до принятия решения о том, что сигнал присутствует; ко
гда его нет). Описанная ситуация особенно характерна, напри
мер, при перехвате сигналов с ППРЧ. В общем случае То и 7> 
являются случайными величинами. В дальнейшем для построе
ния РХ ограничимся их средними значениями Е{ TD\, Е{ ТД.

Как уже указывалось ранее, в задачах обнаружения сигнала 
s(t) на фоне аддитивной помехи n( t )  поступающие на вход об
наружителя реализации имеют вид:

На выходе обнаружителя наблюдается статистика z  Алгоритм 
обнаружения на л-м шаге можно сформулировать следующим 
образом: принимается решение di о наличии сигнала, если 
z  > zq и  решение об отсутствии сигнала, если z  < zq , т.е.

Приложение П.8.2

s(t) + n{t) при Н 1,

л(0 при Я 0, *е[(л-1)7о,л7о].
(П.8.2.1)

I < z 0 => d 0 .
(П.8.2.2)
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При этом возникает необходимость в принятии следующего 
решения: увеличивать время наблюдения, накапливая тем самым 
отношение сигнал-шум, или перейти к следующему шагу обна
ружения. Критерием, по которому выносится такое решение, 
является минимум среднего времени до обнаружения при фик
сированной вероятности ложной тревоги или среднего времени 
между ложными тревогами.

Предположим, что общее время для принятия решения об 
обнаружении сигнала не ограничено. В этом случае число шагов 
R будет являться случайной величиной с геометрическим зако
ном распределения

PKR - к \ -  к = 1,2,..., (П.8.2.3)

где Рпр = 1 -  Р0  — вероятность пропуска сигнала на одном шаге 
обнаружения.

Математическое ожидание случайной величины R 1108]

E{R) = £  */>„*-■ = 4 - .  (П.8.2.4)
k=l FD

Если длительность одного шага обнаружения равна 7q, то сред
нее время до обнаружения

Е(Г0 \ = Т0Е{Л} = ̂ .  (П.8.2.5)
гО

Аналогично получаем выражение для среднего времени между 
ложными тревогами

£{Tf } = T0 / P f . (П .8.2.6)

Заметим, что в данном случае предельное значение вероятно
сти обнаружения

Ро (0о) = PD+ PnpPD + ... + P & l PD + ... = 7 ^ -  = 1. (П.8.2.7)
1 / пр

Дисперсия числа шагов R

D{R) = Д Л 2} - £ 2{Л}= 2 * 2Р0 Р&-1- - J j .  (П.8.2.8)
к=1 Pd

Но, так как
00 I 4 . р

Р У  к 2 Р к~х -  РК 'п р  -  р 2 » 
k=1 ~о
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то из (П .8.2.8) получаем, что

1 -Р ,D{R} = !—^ .  (П.8.2.9)
Рр

Дисперсия времени до обнаружения
Т2 Р

D{Td \ = Г02 D{R} = - 5 - ^ .  (П.8.2.10)
Рр

Предположим, что число шагов при обнаружении ограничено 
величиной N. Вероятность обнаружения за N  шагов обозначим
через Р р **. Если обнаружение производится многоканальным
обнаружителем, то, наряду с вероятностями правильного обна
ружения Pq и пропуска сигнала Рпр, следует рассматривать также 
вероятность ошибочного различения РЕ. Данные вероятности 
удовлетворяют условию Лф + Рр + Ре = 1. Вероятность обнару
жения за N  шагов определяется из выражения

p(N) _ р  р  р  р2 р  p N - 1 р  _  Р р ^  Рпр )
Г Р  ~  r D + r n p r D +  ~ п р ~ Р  +  +  M ip  r P  “  j  _  р

пр

(П.8.2.11)

предел которой при N -> оо равен

liin p W  = = т - ^ 5 - .  (П.8.2.12)
/V ->  СО 1 ”  /  пр

Вероятность ошибочного различения за ./Vшагов [108]

(ЛО О ”  ^пр)
Ре = - \ ~ р  • (П.8.2.13)

1 / пр

Ниже рассматривается только задача обнаружения сигналов
без их различения. Обозначим через 7?(yV) число шагов до обна
ружения, которое при сделанных допущениях является целочис
ленной случайной величиной, принимающей значения 1,2,...,7Vс 
вероятностями

P{Rw =k) = — к = 1 ,2 ,...,7V. (П.8.2.14)
I -Р,пр

Среднее число шагов до обнаружения [108]
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f f / j X / V ) } - 1 ^ПР V  |  / > M  _  1 ^ ф [ 1 +  ^ 0  M

{ ‘  ( i - v d - O  ’
(П.8.2.15)

Дисперсия числа шагов 1105]

D{RW} = E{(R(n '>)2} - £ 2{R№},  (П.8.2.16)

где

£{(/?(/V))2} = ? ~ f f P y k 2pt  =
о  - p » ) p nph  лр

= Рпр0 + Рпр)~/>пр• [(>у + 1)2 -  (2N 2 + 2 N - 1 )Рпр + N 2P^} 
( 1 - < ) / > пр(1-/> пр)2

(П.8.2.17)

Из (П .8.2.16) с учетом (П .8.2.15) и (П .8.2.17) получим в явном 
виде выражение для дисперсии

/?{/?(*>} = _ ^ ! Р
О -^ п р )2

W 2 < - 1(l-/>np)2 
tN\2а -р$у

При этом предел дисперсии числа шагов при Л*->°о

(П.8.2.18)

lim £»{/?(ЛГ)} = — = — (П.8.2.19)
а - ^ п р ) 2 рЬ

Ниже рассматриваются алгоритмы расчета вероятностно-вре
менных характеристик основных видов обнаружителей [108].

П .8 .2 .2  Алгоритмы расчета вероятностно-временных 
характеристик основных видов обнаружителей

П.8.2.2.1 Обнаружитель детерминированных сигналов

В данном случае на вход обнаружителя поступает случайный 
процесс

У(() = у S(t) + n(t)y 0 ^  t < Т , (П.8.2.20)

где п(() -  АБГШ; у = 1 при гипотезе Нх (Н\. сигнал присутству
ет) и у -  0 при гипотезе Но (//q: сигнал отсутствует).
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Оптимальный обнаружитель детерминированных сигналов 
может быть реализован на базе коррелятора или согласованного 
фильтра (рис.П.8.2.1,а,б, где обозначено: УС -  устройство срав
нения).

а) б)

(П.8.2.21)

Рис. П.8.2.1.

Статистика обнаружителя имеет вид:

Та > Z0 => t/l ,
< Z q => ^ о *

Статистика zr имеет гауссовское распределение с параметрами 

Е { г Щ  = Ъ Е { Щ ш Е , \  (П.8.2.22)

Т Т
Gq = D ( z \ H q) = D ( z \ H {)=  J  j s ( u ) s ( v ) ^ b ( u - v ) d u d v  = Q ^ - ,

0 0
(П.8.2.23)

где £s — энергия сигнала, накопленная за время Tq.
Отношение сигнал-шум

g4 2 E s / G 0 =2h2WsT0,

2 .  „  . _  _ _ _ _  _ 2

(П.8.2.24)

2 / i 
где h йР5 /°о- у А  -  мощность сигнала; о 0 =WSG$ — мощ
ность АБГШ, ограниченного полосой Ws.

Вероятности ложной тревоги и обнаружения на одном шаге 
можно записать в виде:

« и

Pf = \

Р о = \

*0

Zn ° 0

ехр - j L \ d t  = l - F ( z H)- (П.8.2.25) 
 ̂ 2о0

ехр
’ 2 а 02

2-
dt = \ - F ( z H-q),  (П.8.2.26)

где
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F(x) = Jexp(- t2/2)dt; (П.8.2.27)
—oo

z H = zq /  а о “  нормированный порог, являющийся решени
ем уравнения

/ ^  = ]  - 1 = e x p (-r2/2 ) *  = l -F (z H). (П.8.2.28)

Определим зависимость среднего времени £{71)}, дисперсии 
ТЫ от длительности наблюдения на одном шаге обнаружения

*)7о при заданных значениях Ws , h и вероятности ложной тре
воги PF . На основе (П.8.2.25)-(П.8.2.28) алгоритм определения 
среднего времени до обнаружения рассчитывается в следующей 
последовательности.

1. Задаются значения величин: h — отношение сигнал-шум
1 2по мощности ( h = Ps /  о 0 ); Д? шаг дискретизации во време

ни, с; Ws — ширина полосы, Гц; вероятность ложной тревоги 
Рг= 10-2, 10-3, 10-*, ЮЛ

2. Вычисляется текущее значение времени обнаружения на 
одном шаге Го = л д г ,  (л  =  1,2,...), Го, с.

3. Для каждого п вычисляется значение нормированного по
рога 2^, исходя из уравнения (П .8.2.26), z H= Q - \ P F),  где 
Q( x)^F(x) - \ .  Для нахождения Q~X(P£ можно воспользоваться 
аппроксимацией [48]

<Х*р) = Р> 0 < р  <1/2;

с 0 + cxt +  c2t2 
р 1 + d\t + d^t2 -к /3?3

где t = & / р 2) = V - l n p 2 ;
=  2,51517; d{ =  1,432788;

q  =  0,802853; <h =  0,189269;
=  0,010328; 4  =  0,001308.

4. Вычисляется отношение сигнал-шум q2 - 2 h 2Wsnb.t и 
вероятность правильного обнаружения

/>0 = 1 -  F(zH -  (7) = 1 [l - e r fp H ^ ] .
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5. Находятся среднее время TD

E{T0 } = ? £ t  = b -

и его дисперсия

D{T0 } = (nM)H\-P0 ) / P D\

П. 8.2.2.2 Обнаружитель квазидетерминированных сигналов 
со случайной фазой

Структурная схема оптимального обнаружителя сигнала со 
случайной фазой, реализованного на базе коррелятора или со
гласованного фильтра, изображена на рис.П.8.2.2,а,б.

а) б)
Рис. П.8.2.2.

Статистика на выходе обнаружителя при наличии шума и 
смеси сигнала с шумом распределена по закону Рэлея и обоб
щенному закону Рэлея, соответственно. Вероятность ложной 
тревоги определяется из выражения [90]

да /  2 >
PF= !~^2ехР[-^~2 ; oqz \  2oq*J zo

dz = ехр
I 2°o J

(П.8.2.29)

а вероятность обнаружения

PD = J -^ -e x p  
zo °0

Значение нормированного порога z H = zq /  ao находится из 
(П.8.2.29)

( r
( z E s )

2a n2 >
y U 2

^ o n /
dz. (П.8.3.30)
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Es / a 02 = 2 £ ,2 / (<70 ^ ) -  2ES/G0kg2 = 2Л2Г0
(П.8.2.32)

Заменой переменных f = z 2 / a Q2 выражение (П.8.2.30) приво
дится к виду:

1 00
= 2 J exP ( " 9 2) е х р ( - / / 2) / 0 (д л /2 ? )Л  = 1 - .F , ( z * |л л = 2 ,^ 2),

(П.8.2.33)

где | TV, 9 2) — интефалысая функция вероятностей нецен
трального ^-распределения с двумя степенями свободы. Исполь
зуя (П.8.2.29)-(П.8.2.33), алгоритм расчета РХ обнаружителя про
водится следующим образом:

1. Задаются значения величин: АС -  шаг дискретизации во
времени, с; Ws -  ширина полосы, Гц; h -  отношение сигнал- 
шум по мощности, а также вероятности ложных тревог PF —10'2
10-3, ю л  ю-5.

2. При заданной вероятности ложной тревоги по формуле 
(П.8.2.31) вычисляется величина нормированного порога.

3. Варьируются время наблюдения на одном шаге 7 q = л АС и
X = 2q2 = 4л  At Wsh2 .

4. По формуле (П .8.2.33) вычисляется вероятность правиль
ного обнаружения сигнала PD-

5. Вычисляется среднее время и дисперсия.

П.8.2.2.3 Обнаружитель сигналов неизвестной структуры

Предельным случаем априорной неопределенности относи
тельно обнаруживаемых сигналов является задача обнаружения 
стохастических сигналов на фоне аддитивной гауссовской поме
хи n(t) у когда наблюдаемые реализации имеют вид

Г&.(0 + я (0  при Н\,
УЮ = \ J  , U пт П  (П-8-2-34)[ /7 (0  п р и  Я 0, Г б [ (л -1 )Г 0, п Щ

где 5 ( f )  - случайный гауссовский процесс.
В [83] Кайлат показал, что функционал отношения правдопо

добия при обнаружении стохастического сигнала в (П .8.2.34) в 
общем случае имеет вид:

z„  = v / - 2 1 n a ,  (П.8.2.31)
где
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| г° 1 г° 1 
Л (у(/)) = ехр \ y ( t )  3c(t) d t - ±  | i c2(0  dt  , (П.8.2.35)

sc(l) = E { s(/) |y (r), 0 < T S f; Я ,} -  (П.8.2.36)

оценка случайного сигнала s(t) по критерию минимума средне
квадратической ошибки (М СКО) в момент времени t на основе 
прошлых значений y ( t )  т е[0, t ] ,  в предположении, что имеет 
место гипотеза Нх.

Как было показано выше, оптимальные алгоритмы обнаруже
ния стохастических сигналов чрезвычайно трудоемки при прак
тической реализации (см. рис.8.1). Более простым для реализа
ции является энергетический обнаружитель Прайса-Урковица 
(рис.П.8.2.3) [86, 87].

где

Рис. П.8.2.3.

Нормированная статистика на выходе обнаружителя имеет 
вид:

1 П \ y 2(t)dt. (П.8.2.37)
У° О

Вероятности ложной тревош  PF и обнаружения сигнала могут 
быть определены из выражений

Pf = \ - F q(zq\N), (П.8.2.38)

PD = ]~Fi (zQ\NyX), (П.8.2.39)

где F0(zo|vV)5 и  F ^ z o l / V , * . ) ,  - функция распределения для цен
трального и нецентрального х2-распределения с N  = 2T$WS степе
нями свободы и параметром нецентральное™ X = 2q2-AT^Wsh2.

Значение порогового уровня находится как решение уравне
ния
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Для решения данного уравнения можно использовать числен
ные алгоритмы, в частности, алгоритм деления отрезка пополам. 
Для vV > > 1 целесообразно воспользоваться аппроксимациями об
ратной функции для центрального х2-распределения [48]

г 0 = 1(л-а + Л Л ^ Г ) 2, (П.8.2.41)

Zo = 4 1- 9 ^ +;f« ® 3’ (П.8.2.42)

или более точной аппроксимацией Корниша-Фишера [109]

Z 0 = N  + Xam  + | ( ^ а - '0  + ̂ у = ( ^ а “ 7^ а ).
(П.8.2.43)

где xa =Q ' 1 (ot). После вычисления порогового уровня zq вероят
ность обнаружения определяется из выражения (П.8.2.39), где

F ,{z\N=2L V )  = , r f c n / 2 exP ( - f o m d t .
(П.8.2.44)

Из (П.8.2.38)-(П.8.2.44) следует алгоритм расчета характери
стик обнаружителя сигналов неизвестной структуры.

1. Для каждого п (\ < n < N B) вычисляются T$ = nAt;

N  =\2п М Ws \ ; Ш ? 2 =2Л% 2 .
—2 —32. Задается вероятность ложной тревоги PF, (PF =\0 ,1 0  , 

10"4 , 10“5 ). По заданной вероятности ложной тревоги вычисля

ется ха = Q~l ( а ) .
3. По найденному значению по формулам (П.8.2.41)- 

(П .8.2.43) определяется значение порогового уровня z$.
4. Используя одну из процедур вычисления нецентрального 

^-распределения, вычисляется вероятность обнаружения

5. Среднее время и дисперсия TD находятся по формулам
(П.8,2.5) и (П.8.2.10).

F0(z0\N) = \ - a .  (П.8.2.40)
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Алгоритм вычисления динамических характеристик при огра
ничении на число шагов обнаружения аналогичен рассмотрен
ным ранее случаям, где в качестве выражений для среднего вре
мени и дисперсии следует применять (П.8.2.15) и (П .8.2.18).

/7. 8.2.2 А. Обнаружители сигналов с постоянным уровнем
ложной тревоги

В рассмотренных выше обнаружителях процедура обнаруже
ния сигналов сводится к сравнению статистики, основанной на 
выборках входной смеси сигнала и помехи, с порогом. Однако, 
изменение интенсивности или закона распределения вероятно
стей помехи существенно ухудшает РХ обнаружителей, синтези
рованных по критерию максимума отношения правдоподобия. 
Так, например, изменение интенсивности помехи на 2 дБ приво
дит к изменению вероятности ложной тревоги в системе с фик
сированным порогом на два порядка [110]. Поэтому возникает 
необходимость в специальных алгоритмах обработки с постоян
ным уровнем ложных тревог (ПУЛТ). Первоначально алгоритмы 
обработки с ПУЛТ появились для гауссовских помех с неизвест
ной мощностью. Стабилизация уровня ложной тревоги в этом 
случае сводится к оценке мощности помехи и установления со
ответствующего порога обнаружения.

Структурная схема одного из вариантов такого обнаружителя 
изображена на рис.П.8.2.4.

К

Рис. П.8.2.4.

Она содержит линейный тракт приемника (ЛТП), квадратич
ный детектор (КД), линию задержки (ЛЗ), реализующую 
„скользящее окно", осредняющий сумматор, на выходе которого 
формируется сигнал, пропорциональный мощности шума, и по
роговое устройство.

Величина задержки между отводами ЛЗ приблизительно равна 
длительности принимаемого сигнала. Сигнал с выхода централь
ного отвода Y  сравнивается с произведением порогового коэф
фициента С и суммы Z . Пороговый коэффициент С  зависит от 
вероятности ложной тревоги и величины „окна", а также числа 
отводов линии задержки. Правило принятия гипотез имеет вид:

363



t f 0: Y<ZC\  

/ / , :  Y>ZC.
(П.8.2.45)

Существуют различные комбинации обнаружителей данного 
типа [110,111]- Здесь ограничимся рассмотрением базового обна
ружителя (рис.П.8.2.4). Приведем основные выражения для рас
чета вероятности ложной тревоги и обнаружения на одном шаге 
обнаружения.

Если на вход обнаружителя поступает только гауссовский 
шум, то статистика на выходе КД имеет плотность распределе
ния вероятности

/о(*) = —Ц -ехР 
2°о 2а,

*> 0 , (П.8.2.46)

где с 0 -  средняя мощность шума на входе детектора.
Если на вход детектора поступает смесь сигнала с шумомч, то 

плотность распределения квадрата огибающей на выходе детек
тора имеет вид:

/ i W  = r r exP2сгЛ

( ч
х 2 + А2

h

/  ч

 ̂ 2<Jq ф
(П.8.2.47)

•у j
где А - амплитуда сигнала, А /(2аq) - отношение сигнал-шум.
Обозначим через Л* случайную величину на выходе к-го отвода, 
не совпадающего с центральным, а через К - на выходе цен-
трального отвода, то Х к/а^ имеет центральное

2

г2_

распределение с двумя степенями свободы, а К /с 0 - центральное
Х2-распределение при отсутствии сигнала и нецентральное у}-

2 2распределение с параметром нецентральное™ X = А / а 0 и дву
мя степенями свободы при наличии сигнала. Так как величины 
на отводах JI3 независимы, то случайная величина на выходе 
сумматора имеет центральное х2-распределение с 2N  степенями 
свободы. Ее плотность определяется из выражения

/V(z) =
ЛМ

{a})N n N )
—ехр

2 с 0 '
z>  0, (П.8.2.48)

где r(N) — гамма-функция. 
Вероятность ложной тревоги
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У Г* \ С \ 2

г-, У h \где случайная величина F' = —- 1- имеет при отсутствии сиг-
Z / v 2

нала центральное F-распределение с vj = 2 и V2 = 2N  степеня
ми свободы. Плотность распределения вероятностей случайной 
величины £определяется выражением [48]

v i / 2  v2/2

/o (z |v |,v 2) = - ‘ v2 . z (v>~2,/2 ( v 2 + Vlz )" (v|+v2)/2, (П.8.2.50)

р р  — Рг  L2 > C Y f>r  (П.8.2.49)

где ~2 ’~Y)  * бета-функция.

Из (П .8.2.50) с учетом (П .8.2.49) получим выражение для ве
роятности ложной тревоги

D . , 2 (2 А 0 ^  “? d z  пPF = J /b ( z |v , ,v 2y z  = — —  J _ _ _  = (1 +C) ".
CN CN(!N + 2zyy+l

(П.8.2.51)

Вероятность обнаружения также находится из (П .8.2.49) при 
условии, что K/ctq имеет нецентральное х2-распределение с па

раметром нецентральное™ X = А2/ о£ и vj = 2 ,  a Z / gq имеет 
центральное х2-распределение. Случайная величина

F' = ¥ jp -  (П.8.2.52)
Z /v  2

в данном случае имеет так называемое нецентральное ^ р а с 
пределение со степенями свободы vj, v2, параметром нецен- 
тральности X и плотностью распределения [48,112]

< п -8 2 я >

Вероятность обнаружения может быть представлена следую
щим образом:
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После подстановки (П .8.2.53) в (П .8.2.54) и интегрирования с 
учетом свойств бета-функции [48] получим выражение для веро
ятности обнаружения в виде ряда

-Х/2

J-o

Формула (П.8.2.55) устанавливает функциональную зависи
мость между вероятностью обнаружения и величиной порогового 
множителя Сг который определяется через вероятность ложной 
тревоги как решение уравнения (П.8.2.51). Заметим, что время 
расчета можно сократить, если использовать рекуррентные фор
мулы для вычисления функции распределения [48].Выражение 
для вероятности обнаружения в этом случае можно записать в 
виде:

v2( 2-1
Рр = x vl+v2~2 (П.8.2.56)

/=0

где V[ = 2 , v2 = 2 N ;

A '= v1F / ( v1F  + v2) = C / ( 1  + C ) ;

7-0 = 1;

т\ =  | ( v l + v 2 - 2 +  Хлг)(1- * ) / * ;

7’/ = ^ l(v i+ V2- 2 / + W / _i + X(l - , )7’, 21. (П.8.2.57)

Выражения (П.8.2.55), (П .8.2.56) и (П .8.2.57) позволяют рас
считать вероятность обнаружения как функцию от отношения 
сигнал-шум при фиксированных вероятностях ложных тревог 
{Рр= Ю~2, 10"3, 10'*, 10"5) и числа отводов Ыъ линии задержки.

В предельном случае при Л^оо имеем х2-Распределение с 
двумя степенями свободы. Откуда следует, что пороговый коэф
фициент

С  =  21п7>, (П.8.2.58)

а вероятность обнаружения



/ b  = l - F , ( C |2 ,? 2) f (П.8.259)

где Fi(z\N,q2) — функция распределения для х2 с ./Vстепенями
2

свободы и параметром нецентральное™ X = 2q , определяемая 
(П .8.2.44). Из (П.8.2.55)-(П.8.2.56) следует алгоритм расчета ве
роятностно-временных характеристик обнаружителей с постоян
ным уровнем ложной тревоги.

П.8.2.3. Численные результаты

На основе полученных алгоритмов и разработанных программ 
проведены расчеты зависимости среднего времени до обнаруже
ния TD и вероятности обнаружения сигналов PD от времени на
блюдения на одном шаге 7q = /?Af,c при фиксированной веро
ятности ложной тревоги PF =  10~2, 10_3, 10'4, 10"5.

Вероятностно-временные характеристики обнаружения детер
минированных сигналов приведены на рис.П.8.2.5,а,б, для сиг
нала со случайной фазой - на рис.П.8.2.6,а,б;, для энергетиче
ского обнаружителя - на рис.П .8.2.7,а,б; для обнаружителя с по
стоянным уровнем ложных тревог - на рис.П.8.2.8,а,б. На 
рис.П .8.2,8 представлен случай для г =  10'2 и различных значе
ний N  - размера „скользящего окна*1, optimum означает предель
ный случай при TV-*».

Как следует из рисунков, для анализируемых видов сигналов 
и обнаружителей существует оптимальное (причем, минималь
ное) время наблюдения на одном шаге. Это объясняется тем, что 
в начале наблюдения с увеличением 7о растет отношение сиг
нал-шум. При этом повышение отношения сигнал-шум приво
дит к  резкому росту вероятности правильного обнаружения:

Дальнейшее повышение отношения сигнал-шум с некоторого 
момента наблюдения приводит уже к более медленному увеличе
нию вероятности обнаружения сигналов. В этом случае, исходя 
из выражения для среднего времени, скорость роста числителя 
превосходит скорость роста знаменателя, что и приводит к уве
личению среднего времени обнаружения сигналов.

Во многих практических задачах обнаружения, например, при 
обеспечении синхронизации, перехвате сигналов с ППРЧ и др., 
время обнаружения является одной из важнейших рабочих ха
рактеристик. Проведенный анализ позволяет сделать однознач
ный вывод, что существует оптимальное значение длительности 
наблюдения на одном шаге, при котором среднее время до обна
ружения минимально. Дальнейшее увеличение времени наблю
дения на одном шаге приводит к росту среднего времени до об
наружения, и с точки зрения анализируемого в данных материа
лах критерия является нецелесообразным.
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СПИСОК ОСНОВНЫХ СОКРАЩЕНИЙ

А - антенна
ААР - адаптивная антенная решетка

АР - антенная решетка
АБГШ - аддитивный белый гауссовский шум

АРУ - адаптивная регулировка усиления
АЧХ - амплитудно-частотная характеристика

АЭ - антенный элемент
ВК - весовой коэффициент

ВКФ - взаимокорреляционная функция
ВУН - вычитающее устройство напряжений
ВЧГ - высокочастотный генератор
г о н - генератор опорного напряжения

ГПС кода - генератор псевдослучайного кода
ГУН - генератор управляемого напряжения
ДНА - диаграмма направленности антенны
д ч м - двоичный частотный манипулятор

и м - измеритель мощности
И Н Т - интегратор

КД - квадратичный детектор
к н д - коэффициент направленного действия антенны

Код БЧХ - код Боуза-Чоудхури-Хоквингема
к п - квадратурный преобразователь
л д - линейный детектор
л з - линия задержки

ЛТП - линейный тракт приемника
МАХ - блок выбора максимума

М СКО - минимум средиеквадратической ошибки
о с п - отношение сигнал-помеха

о с ш - отношение сигнал-шум
о с ш п - отношение сигнал-шум +  помеха

о ш п - ответная шумовая помеха
п в и м - псевдослучайная время-импульсная модуляция

п п - постановщик помех
П П РЧ - псевдослучайная перестройка рабочей частоты

ПРД - передающее устройство
ПРМ - приемное устройство
ПСП - псевдослучайная последовательность

ПФ - полосовой фильтр
РТР - радиотехническая разведка

РУ - решающее устройство
РХ - рабочая характеристика
РФ - режекторный фильтр

РЭ К - радиоэлектронный конфликт

372



РЭП - радиоэлектронное подавление
с в о - средняя вероятность ошибки
СВМ - схема выбора максимума
с к о - среднее квадратическое отклонение
с о п - станция ответных помех

СП - станция помех
СРС - система радиосвязи

СУ - схема управления
СУН - суммирующее устройство напряжений

СФ - согласованный фильтр
ттх - тактико-техническая характеристика
УВО - условная вероятность ошибки
удн - устройство деления напряжения
УПЧ - усилитель промежуточной частоты

УС - устройство сравнения
ФМ - фазовая модуляция

ФМШПС - фазоманипулированный широкополосный с
ФНЧ - фильтр нижних частот
ЧВМ - частотно-временная матрица

ЧМ - частотная манипуляция
ш п с - широкополосный сигнал
ШПФ - широкополосный фильтр
шшп - широкополосная шумовая помеха
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ОСНОВНЫЕ УСЛОВНЫЕ ОБОЗНАЧЕНИЯ

Bs - база сигнала 
С  - пропускная способность 

С р - скорость распространения радиоволн
D|X], Z>(X} - дисперсия случайной величины 

Es - энергия сигнала, бита 
Ej  - энергия помехи 

Ffy,Fs - ширина полосы частот информационного бита, сим
вола

Fj] - ширина полосы частот интервала (скачка частоты) 
ППРЧ

G0f G0 / 2  - односторонняя и двусторонняя спектральная плот
ность мощности собственных шумов приемного 
устройства

G j tGn -спектральная плотность мощности помехи 
/ ( f )  - помеха
K s - коэффициент расширения спектра сигнала 

L - число частотных элементов в символе, бите 
1 - число подавленных частотных элементов в символе, 

бите
Ьп - порог энергетического обнаружителя 
М  - размер алфавита 

М f  - число частотных каналов СРС 
Мj  - запас помехоустойчивости

М[Х\, £{Х} - математическое ожидание
/7(0 - собственные шумы приемного устройства 
N t - число интервалов (скачков частоты) за время пере

дачи

PD 1 /об " вероятность обнаружения

Pf > ^лт - вероятность ложной тревоги
РЕ - средняя вероятность ошибки на бит; вероятность 

ошибочных решений
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P£q - средняя вероятность ошибки на бит при отсутствии 
помехи

Р£ - средняя вероятность ошибки на бит при наличии 
помехи

Р(А\В) - условная вероятность ошибки 
Pj, Рп - мощность помехи

Р5 - мощность полезного сигнала

<702 - отношение энергии (или мощности) сигнала к
спектральной плотности (или мощности) собствен
ных шумов приемного устройства

q 2 - отношение энергии (или мощности) сигнала к 
спектральной плотности (или мощности) помех 

Rb - скорость передачи информации в битах 
Rc - относительная скорость кода 
R/j - скорость переключения частот 
Rp - скорость псевдослучайной последовательности 
rik - выборки отсчета 
Ть - длительность бита
Tfj - длительность скачка частоты (время работы на од

ной частоте)
Гср - время срабатывания (реакции) станции ответных 

помех
Т3 - время запаздывания ответных помех 
Гр - время работы приемного устройства СРС без воз

действия ответных помех
I - текущее время 

Ws - диапазон рабочих частот, диапазон перестройки 
частоты СРС 

z  - выходная статистика 
Zq - пороговыйуровень, порог

z | ,  Z2 - статистика решения
г  % - нормированные выборки (отсчеты)

Y ,y 0pt - коэффициент, характеризующий часть (или опти
мальную часть) диапазона частот, занимаемую по
мехой

Л - функционал отношения правдоподобия
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|i*  - коэффициент нормирования
(£ Д  + 1) - матрица переходных вероятностей

ар2 - мощность (дисперсия) собственных шумов прием
ного устройства

а  % - мощность помехи в полосе частот на к-м скачке час
тоты

от .2 - мощность (дисперсия) помехи

О, - частота модуляции
со о, /о - центральная (средняя) несущая частота

=> - вытекает, следует
о  - если и только если

/IU В - объединение событий
АГ\В - пересечение событий

V - для любого
0  - пустое множество 
д= - равенство по определению
s  - тождественно равно 
(

L
к\  - факториал, 0! = 1

, - биномиальный коэффициент, число сочетаний из L

по /.
( Я

А
/!( / , '-  /)!

Е , ©  - символ суммирования на структурных схемах

&  - символ перемножения на структурных схемах 
Векторы и матрицы обозначены полужирным шрифтом. 
Конкретизация условных обозначений приводится по тексту.
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