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1. Расчет достоверности передачи информации при приеме телеграфного сигнала методом пробы при телеграфировании постоянным током
Сеть телеграфной связи - это совокупность узлов и пунктов связи, соединенных между собой каналами телеграфной связи (рис. 1.1). 
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Рис. 1.1. Структура системы телеграфной связи РФ
Основу сети телеграфной связи составляют главные узлы У1,  зоновые У2, местные У3, оконечные пункты, а также каналы, соединяющие их между собой и с оконечными пунктами. Узлы коммутации имеют в своем составе коммутационное оборудование, абонентские панели и переходные устройства, обеспечивающие подключение к УК магистральных каналов. Скорость передачи информации измеряется числом единичных элементов, передаваемых за 1 с. Единицей измерения скорости передачи информации является Бод — скорость, при которой за 1 с передается один единичный интервал сигнала. Скорость телеграфирования. В определяется по формуле В = kN /60, где k — число единичных элементов, необходимых для передачи одного знака; N — число знаков, передаваемых в минуту. Большинство буквопечатающих аппаратов, применяемых в телеграфии, работает со скоростью 50 или 100 Бод.
Телеграфирование постоянным током
Для передачи телеграфных сигналов по линиям связи применяются два метода телеграфирования — постоянным и переменным током (рис. 1.2). При телеграфировании постоянным током сигналы в линию передаются двумя способами: путем изменения значения или направления тока. 

Первый способ называют однополюсным телеграфированием. 
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Рис. 1.2. Структурная схема абонентской телеграфной сети: СТА – стартстоп-ный телеграфный аппарат; ВП - вызывной прибор; АП - абонентские панели; ПУ - переходные устройства; КО – коммутационное оборудование
Схема однополюсного телеграфирования приведена на рис. 1.3, а. При замкнутых контактах передатчика в линию поступают токовые сигналы, при разомкнутых - бестоковые. В качестве приемника используется неполяризованный электромагнит телеграфного аппарата. Второй способ, при котором в линию чередуясь, поступают сигналы одной полярности (например, положительной), а затем противоположной полярности (отрицательной) называют двухполюсным телеграфированием. 
Таким образом, телеграфные сети и сети АТ базируются на технических средствах, которые включают:
- станции и подстанции коммутации каналов;

- каналообразующую аппаратуру; 
- оконечную телеграфную аппаратуру (терминалы); 
- средства контроля, измерения и управления. 
В качестве приемника используют телеграфное поляризованное реле. 
Схема двухполюсного телеграфирования приведена на рис. 1.3, б. Способ двухполюсного телеграфирования обеспечивает большую устойчивость действия связи (особенно при работе по длинным воздушным линиям), а также лучшую помехозащищенность, так как вместо бестоковой телеграфной посылки (во время которой на приемник телеграфного аппарата воздействуют помехи от токов на соседних проводах линии) в линию поступает ток обратного направления. Преимущества двухполюсного телеграфирования обеспечивают более устойчивую работу телеграфных связей по воздушным линиям большой протяженности (до 550 км по стальным проводам). Однако при однополюсном телеграфировании не требуются специальные переходные устройства и двухпо-лярные источники тока. Поэтому этот способ применяется на воздушных линиях протяженностью до 250—300 км и наиболее часто при использовании жил городского телефонного кабеля, когда расстояние от телеграфа до городских отделений связи и абонентов не превышает 20 – 25 км.
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Рис. 1.3. Схемы телеграфирования постоянным током
При использовании корректирующих кодов (рис.1.4) ошибка в одном разряде приводит к замене разрешенной кодовой комбинации неразрешенной, что позволяет обнаружить ошибку. При достаточно большом отличии разрешенных комбинаций друг от друга возможно обнаружение двух-, трехкратной и т. д. ошибки, поскольку они будут приводить к образованию неразрешенных комбинаций, а переход одной разрешенной комбинации в другую будет происходить под действием ошибок более высокой кратности, являющихся результатом наиболее интенсивных помех. 
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Рис. 1.4. Классификация кодов
Применение кодов 2/5 или 3/5. Если информация содержит только цифры, то из 32 комбинаций пятиэлементного кода можно выбрать 10 комбинаций, содержащих по две единицы и по три нуля (обозначим это условно кодом 2/5) или же по три единицы и по два нуля (3/5). Примером для первого кода будут комбинации 11000, 10100, 01001 и т. д., а для второго кода комбинации 10101, 00111, 11001 и т. д.

Указанные признаки можно использовать для обнаружения ошибки. Действительно, если передавалась комбинация 10100, а принята комбинация 10000, то анализирующее устройство в приемнике обнаружит ошибку. Правда, при двойном искажении комбинации, например, при получении 10001 или 10010, ошибка не будет обнаружена. Но двойные ошибки случаются значительно реже одиночных, вследствие чего эта система связи обеспечивает более высокую достоверность.

К сожалению, в действующем коде № 2 некоторым цифрам присвоены комбинации, не отвечающие требованиям кода 2/5 или 3/5. Для реализации системы нужны кодопреобразователи, что усложняет аппаратуру. Циклические коды – все операции сводятся к умножению и делению кодовых комбинаций. 
Пятиэлементная (рис. 1.5) комбинация 11001 представляется многочленом:     F(x) = 1х4+ 1х3+0х2+0х1+1х0 .
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Рис. 1.5. Пятиэлементная кодовая комбинация
В процессе эксплуатации основными параметрами, подлежащими контролю, являются достоверность и краевые искажения.

Достоверность количественно оценивается через коэффициенты ошибок по единичным элементам и алфавитным знакам. Она является обобщенным параметром, характеризующим качество передаваемой  информации. Допустимые нормы на коэффициент ошибок установлены  в зависимости от скорости передачи. Косвенно достоверность определяется краевыми искажениями. Хотя между краевыми искажениями и ошибкой (неправильно принятым символом) нет однозначного соответствия, однако с большой степенью вероятности можно утверждать, что при величинах краевых искажений, превышающих допустимую норму, появятся ошибки (рис. 1.6). 
По своим свойствам краевые искажения принято подразделять на три группы: искажения преобладания ((n), характеристические ((x) и случайные ((c) искажения. При этом не учитываются искажения, вносимые передающими и приемными устройствами оконечной аппаратуры. Особенностью искажений преобладания является постоянство во времени их величины и знака. Они устраняются с помощью соответствующих регулировок приемного устройства при настройке канала. Особенностью характеристических искажений является зависимость их величины от характера передаваемой последовательности импульсов. Эти искажения определяются переходными процессами в каналах и цепях связи. Величина случайных искажений, вызываемых  обычно помехами, является случайной и меняется во времени по различным законам. При этом следует отметить, что в строгом смысле характеристические искажения преобладания возникают тоже случайно. Однако их всегда можно устранить с помощью соответствующих регулировок.

Рис. 1.6. Графическая иллюстрация появления ошибки в цепи регистрации

В дискретном канале нормируется  относительная степень собственных изохронных (синхронных) и стартстопных искажений. В зависимости от числа простых каналов на номинальной скорости передачи искажения не должны превышать значений, указанных в таблице 1.1.
Для коммутируемых каналов следует руководствоваться допустимой нормой на один простой канал, а для некоммутируемых каналов - нормой на семь простых каналов.
При передаче дискретных сигналов на скоростях 200, 600, 1200 Бод по каналам ТЧ относительные индивидуальные искажения не должны превышать 20, 30, 35% соответственно для коммутируемых и некоммутируемых каналов. Искажения, вносимые приборами коммутационных устройств, не должны  превышать 2%, а передатчиком телеграфного аппарата при ручной и автоматической работе - 5%, при настройке аппарата и 8% в процессе эксплуатации.
Таблица 1.1

Допустимая относительная степень краевых искажений

	Количество простых каналов
	Допустимая относительная степень краевых искажений

	
	Изохронный (синхронный)
	Стартстопный

	1
	9
	7

	2
	15
	11

	3
	20
	14

	4
	24
	17

	5
	28
	20

	6
	32
	23

	7
	35
	25


Практические задания

Задача-1. Определим скорость передачи информации при телеграфировании. Для пятиэлементного кода, применяемого в стартстопных буквопечатающих телеграфных аппаратах, значение k принимается равным 7,5, так как помимо пяти единичных элементов, необходимых для передачи каждого знака, в каждой кодовой комбинации передаются и две служебные комбинации — стартовая и стоповая. Причем стоповый сигнал длится по времени в 1,5 раза больше, чем все остальные. Значение N для телеграфных аппаратов определяется числом знаков, передаваемых в минуту. При k = 7,5 и N = 800 зн/мин; В = (7,5 х800)/60=100 Бод. Длительность единичного элемента t0 мс есть величина, обратно пропорциональная скорости телеграфирования: t0 = 1/В.  Для буквопечатающих телеграфных аппаратов, имеющих скорости 50- 100 Бод, t0  = 20 
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10 мс. Пропускная способность телеграфного аппарата Ста определяется числом слов, передаваемых за 1 час. В среднем для русского языка длина слова а=8,5 знака, поэтому для ТА при N=800 об/мин теоретическая пропускная способность равна Ста=60/а=(800 х 60)/8,5= 5646 слов/час.

Полезная пропускная способность Сп  бит/с определяется по формуле:

Сп = n п / ( n 0  х t 0  ) бит/с,
где nп — число переданных импульсов полезной информации; n0  — общее число переданных импульсов.

Задача-2. Определим полезную пропускную способность телеграфной свя​зи при В=100 Бод и коде МТК-2. В этом случае  n п = 5 бит; n 0  = k = 7,5;             t 0  = 0,01 с. Тогда С п = 5/(7,5 х 0,01) =66,6 бит/с.

Сопоставляя полученные значения В и СП, можно сделать вывод, что Сп всегда меньше В для метода передачи, используемого в современных ТА.

Задача-3. Построить графические зависимости допустимой относительной степени краевых изохронных (синхронных) и стартстопных искажений от  количества простых каналов при телеграфировании сигналов.
Задача-4.
Будем использовать для передачи информации четырехразрядные кодовые комбинации, отличающиеся друг от друга не менее, чем двумя разрядами. Таких комбинаций восемь: 0011, 0110, 1001, 1010, 1100, 1111, 0101, 0000. Пусть при передаче любой из этих комбинаций (например, 0011) произошла одиночная ошибка, в результате чего исказился первый разряд, и принята комбинация 1011. Эта комбинация является неразрешенной, что свидетельствует о наличии в ней ошибки.

Задача-5. Подберем далее четырехразрядные комбинации, отличающиеся всеми четырьмя разрядами. Таких комбинации две: 0011 и 1100. Легко убедиться, что при использовании этих комбинаций обеспечивается обнаружение одно-, двух- и трехкратных ошибок, а не обнаруживается лишь четырехкратная ошибка. 

Этот же код можно использовать и для исправления одиночных ошибок. Пусть, например, принята комбинация 1011. Эта комбинация отличается от раз​решенной комбинации 0011 одним разрядом, а от другой разрешенной 1100 — тремя. Таким образом, принятая комбинация «ближе» к комбинации 0011, чем к комбинации 1100, что и дает основание считать, что была передана комбина​ция 0011.
Число разрядов, которыми различаются две кодовые комбинации, называется кодовым расстоянием между двумя комбинациями. Так, кодовое расстояние между комбинациями 01011 и 00010 равно 3, поскольку они различаются тремя разрядами — первым, вторым и пятым. Наименьшее из кодовых расстояний в коде называется минимальным кодовым или хэмминговым расстоянием d0. Так, в трехразрядном коде с разрешенными комбинациями 101, 110, 011, 000 минимальное кодовое расстояние равно двум, для простых кодов оно равно единице. Код Хемминга исправляет одну единственную ошибку. Длина блока кодов удовлетворяет соотношению n = 2 (n – k) – 1, где (n –  k) - количество проверочных символов. Например, при n –  k =3 получаем код (7,4).
Контрольные вопросы

1.1. Какие применяются методы телеграфирования постоянным током?

1.2. Каковы преимущества кодов 2/5 и 3/5?

1.3. Как количественно оценивается «достоверность»?

1.4. Перечислите группы краевых искажений. 

1.5. Какие виды искажений нормируются в дискретном канале?

1.6. Какие ошибки исправляет код Хемминга?  

2. Определение характеристик оптимальных фильтров

В практике обработки данных используются три основных критерия построения оптимальных фильтров: минимум среднего квадратического отклонения профильтрованного сигнала от его действительного или заданного значения, максимум отношения сигнал/шум и максимум энергетического отношения сигнал/шум на выходе фильтра. Критерии исходят из вероятностно - статистической модели обрабатываемых данных. При анализе и синтезе фильтров используется аддитивная модель входного сигнала: x(k) = s(k)+q(k), где s(k) - полезная составляющая сигнала; q(k) - составляющая шумов и помех. Синтез оптимальных фильтров производится с максимальным использованием известной информации как о сигналах, которые необходимо выделить, так и о шумах и помехах. Как правило, используется информация о природе полезного сигнала и шума, об их спектральном составе, о корреляционных и взаимных корреляционных характеристиках. Наличие определенных особенностей (различий) в характеристиках сигнала и шума позволяет реализовать фильтр вообще и оптимальный фильтр в частности. 

Среднее квадратическое отклонение. При наличии помех точное выделение полезного сигнала методами линейной фильтрации, как правило, невозможно. Результат фильтрации
y(k) = h(n) ∙ x(k-n)                                              (2.1)

отличается от s(k) на величины ε(k) = y(k)-s(k), которые являются абсолютными значениями погрешности воспроизведения полезного сигнала по координатам k. Качество фильтра оценивается средним значением квадрата величины ε(k):
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Во многих задачах анализа данных не требуется восстановления исходной формы сигнала s(k), т.к. в процессе его дальнейшей обработки осуществляется преобразование сигнала s(k) в сигнал z(k), форма которого может быть более удобной для извлечения (измерения) каких-либо информационных параметров сигнала (амплитуды, частоты, длительности и т.п.). В этом случае фильтр может проектироваться непосредственно на получение выходного сигнала z(k). Качество таких формирующих фильтров оценивается средним значением квадрата величины ε(k) получения сигнала заданной формы:
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Выражения (2.2, 2.2а) дают возможность определить значения h(k) фильтра по критерию минимума среднего квадратического отклонения выходного сигнала от его действительной или заданной формы. 

Амплитудное отношение сигнал/шум. При постановке задачи обнаружения (установления факта наличия) в экспериментальных данных сигнала известной формы для проектирования фильтра используется критерий максимума пикового отношения сигнал/шум на выходе фильтра: 
                                                     yа = yэкс/σ`, 
где yэкс - экстремальное значение амплитуды сигнала; σ` - средний квадратический уровень значений помех. Если в полезном сигнале отсутствует четко выраженный экстремум, а сам сигнал достаточно протяженный по аргументу, то в качестве критерия используется отношение средних квадратов амплитуд сигнала и шума:
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где y2 - средний квадрат амплитуды сигнала в пределах его формы.

Энергетическое отношение сигнал/шум.  При узкоконкретной задаче обнаружения сигнала степень искажения самого сигнала может не ограничиваться. Если кроме обнаружения сигнала, как основной цели обработки данных, ставится и задача оценки его формы, то в этом случае для проектирования фильтра обычно используется критерий максимума энергетического отношения сигнал/шум:     

                                 e  =  Еy/Eh,                                                    (2.4)

где Еу и Eh - энергия соответственно сигнала и шума на выходе фильтра.
Фильтр Колмогорова-Винера
Условие оптимальности фильтра. Фильтр Колмогорова-Винера является оптимальным фильтром формирования выходного сигнала z(t) из входного сигнала x(t)  при известной форме полезного сигнала s(t), который содержится во входном сигнале в сумме с шумами. В качестве критерия его оптимизации используется среднее квадратическое отклонение сигнала y(t) на выходе фильтра от заданной формы сигнала z(t). Подставим уравнение свертки (2.1) в раскрытой форме весового суммирования в выражение (2.2а) и получим отклонение ε2 выходного сигнала y(k) = h(n) ∙ x(k-n) от заданной формы выходного сигнала z(k) по всем точкам массива данных:
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В частном случае воспроизведения формы полезного сигнала в качестве функции z(k) принимается функция s(k). Минимум выражения (2.5) определяет значения коэффициентов h(n) оптимального фильтра. Для нахождения их значений продифференцируем выражение (2.1) по коэффициентам фильтра и приравняем полученные уравнения нулю. В итоге получаем:
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- взаимная корреляционная функция сигналов z(k) и x(k). Отсюда:
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В краткой форме символической записи:

h(n) ∙ R(m-n) = B(m).                                              (2.7)

Другими словами, свертка функции отклика оптимального фильтра с функцией автокорреляции входного сигнала должна быть равна функции взаимной корреляции выходного и входного сигналов.

Система линейных уравнений фильтра. Выражение (2.2) может быть записано в виде системы линейных уравнений - однострочных равенств левой и правой части для фиксированных значений координаты m коэффициентов фильтра. При расчете симметричных фильтров, не сдвигающих фазы выходного сигнала, фильтр может вычисляться только одной половиной своих значений:

    m=0: hoR(0)+ h1R(1)+ h2R(2)+ h3R(3)+ ...+ hMR(M)    = B(0);           (2.8)

    m=1: hoR(1)+ h1R(0)+ h2R(1)+ h3R(2)+ ...+ hMR(M-1) = B(1);
    m=2: hoR(2)+ h1R(1)+ h2R(0)+ h3R(1)+ ...+ hMR(M-2) = B(2);
     ..................................................................................................

    m=M: hoR(M)+ h1R(M-1)+ h2R(M-2)+ .... + hMR(0)     = B(M).
Решение данной системы уравнений относительно значений hi дает искомый оператор фильтра. 

При расчете каузальных (односторонних) фильтров выходной сигнал z(t) следует задавать со сдвигом вправо по оси координат таким образом, чтобы значимая часть функции взаимной корреляции B(m) полностью располагалась в правой части системы уравнений (2.8). 

Отметим, что R(m) = Rs(m)+Rq(m), где Rs - функция автокорреляции сигнала; Rq - функция автокорреляции шума, а B(m) = Bzs(m)+Bzq(m), где Bzs - функция взаимной корреляции сигналов z(k) и s(k), Bzq - функция взаимной корреляции сигнала z(k) и помех q(k). Подставляя данные выражения в (2.3), получаем:

h(n) ∙ [Rs(m-n)+Rq(m-n)] = Bzs(m)+Bzq(m).                              (2.9)

Частотная характеристика фильтра находится преобразованием Фурье левой и правой части уравнения (2.9):

H(n)[Ws(ω)+Wq(ω)] = Wzs(ω)+Wzq(ω);
H(n) = [Wzs(ω)+Wzq(ω)] / [Ws(ω)+Wq(ω)],                         (2.10)

где Ws(ω) ( Rs(m) и Wq(ω) ( Rq(m) - энергетические спектры (плотности мощности) сигнала и помех; Wzs(ω) ( Bzs(m) - взаимный энергетический спектр входного и выходного сигналов; Wzq(ω) ( Bzq(m) - взаимный энергетический спектр выходного сигнала и помех.

Обычно имеет место статистическая независимость полезного сигнала, а, следовательно, и сигнала z(k), от шумов, при этом Bzq = 0 и фильтр называют оптимальным по сглаживанию шумов при заданной форме выходного сигнала:

H(ω) = Wzs( ω) /  [Ws(ω)+Wq(ω )].                                 (2.11)

Фильтр (2.11) оптимален в том смысле, что максимизирует отношение мощности сигнала к мощности шума по всему интервалу сигнала, но не в каждой индивидуальной точке.

Выражения (2.6-2.11), как правило, всегда имеют решение. Однако это не означает возможности формирования фильтром любой заданной формы выходного сигнала. Можно предполагать, что если спектр заданного сигнала z(t) шире значимой части спектра полезного сигнала s(t), то формирование требуемых высоких частот заданного сигнала из незначимых частот спектра полезного сигнала может потребовать огромных коэффициентов усиления на этих частотах, под действие которых попадут и частотные составляющие шумов. Результат такой операции непредсказуем. Эти практические соображения можно распространить на все частотные соотношения входного и выходного сигналов линейных фильтров: значимые гармоники спектров выходных сигналов должны формироваться из значимых гармоник спектров входных сигналов.  

Если заданная форма сигнала z(k) совпадает с формой полезного сигнала s(k), то B(m) = Bss = Rs и фильтр называют фильтром воспроизведения полезного сигнала:

H(ω) = Ws(ω) / [Ws(ω)+Wq(ω)].                                   (2.12)

Выражения (2.11-2.12) достаточно наглядно демонстрируют физический смысл формирования передаточной функции фильтра. При воспроизведении сигнала частотная функция взаимной корреляции входного сигнала с выходным Wzs (плотность взаимной мощности) повторяет частотную функцию автокорреляции Ws (плотность мощности сигнала). Плотность мощности статистических шумов Wq распределена по частотному диапазону равномерно, в отличие от плотности мощности сигнала Ws, которая, в зависимости от формы сигнала, может занимать любые частотные интервалы спектрального диапазона. Частотная передаточная функция фильтра воспроизведения сигнала формируется отношением Ws(ω)/[Ws(ω)+Wq(ω)]. На частотах, где сосредоточена основная энергия сигнала, имеет место      Ws(ω) >> Wq(ω)     и 
H(ω) ( 1 (как минимум, больше 0,5). Там, где значение Ws(ω) меньше Wq, коэффициент передачи фильтра становится меньше 0,5. В пределе H(ω)=0 на всех частотах, где полностью отсутствуют частотные составляющие сигнала. 
Аналогичный процесс имеет место и при формировании произвольного сигнала z(t) на выходе фильтра. В этом случае из частот входного сигнала выделяются и усиливаются частоты взаимной мощности входного и выходного сигналов,  необходимые для формирования сигнала z(t), причем коэффициент усиления на этих частотах может быть много больше 1, а подавляться могут не только шумы, но и частоты основного сигнала, если их нет в сигнале z(t).

Таким образом, оптимальные фильтры учитывают особенности спектрального состава сигналов и способны формировать передаточные функции любой сложности на выделение полезных частот сигналов из любых диапазонов спектра с максимальным подавлением шумов на всех частотах спектрального диапазона, не содержащих полезных сигналов, при этом границы усиления-подавления устанавливаются автоматически по заданному уровню шумов.

Задание мощности шумов. Следует внимательно относиться к заданию функции шумов Wq(k). При полной неопределенности шума необходимо, как минимум, выполнять оценку его дисперсии  и распространять на весь частотный диапазон с соответствующей нормировкой, т.е. считать его белым шумом. При известной функции полезного сигнала в зарегистрированной реализации значение дисперсии шумов в первом приближении может быть оценено по разности дисперсий реализации и функции полезного сигнала. Можно выполнить и выделение шумов из входного сигнала в отдельный шумовой массив, например, вейвлетным преобразованием. Однако использовать выделенный шум непосредственно для вычисления функции Wq(k) допустимо только по достаточно представительной реализации при условии стационарности и эргодичности шума. В противном случае функция Wq(k) будет отображать только распределение шумов в зарегистрированной реализации сигнала, а соответственно фильтр будет оптимален только к этой реализации, что не гарантирует его оптимальности к любой другой реализации. Но для обработки единичной зарегистрированной реализации сигнала такой метод не только вполне допустим, но может существенно повысить точность формирования выходного сигнала.

Эффективность фильтра. Из выражений (2.10-2.12) следует, что с позиции минимального искажения полезного сигнала при максимальном подавлении шумов фильтр Колмогорова-Винера эффективен тем в большей степени, чем больше отношение сигнал/шум на входе фильтра. В пределе при Wq(ω)<<Ws(ω) имеем H(ω) → 1, и фильтр воспроизводит входной (или заданный) сигнал без искажений (помех нет, исправлять нечего). Отметим также, что помеха, коррелированная с полезным сигналом, как это следует из (2.10), используется фильтром для повышения точности воспроизведения сигнала. С другой стороны, при Wq(ω)>>Ws(ω) имеем H(ω)  → 0 и сигнал будет сильно искажен, но никакой другой фильтр не обеспечит лучшего результата.

Практические задания

Задача-1. Расчет оптимального фильтра воспроизведения сигнала. Выполняется в среде Mathcad.
Форма входного сигнала считается известной и близка к гауссовой. На входной сигнал наложен статистический шум с равномерным распределением мощности по всему частотному диапазону (белый шум), некоррелированный с сигналом, и функцию Wzq принимаем равной нулю. Для наглядного просмотра связи параметров фильтра с параметрами сигнала задаем модели сигналов в двух вариантах (рис. 2.1):

K := 1000    k := 0 .. K    A := 50    

s1k := A·exp[-0.0005·(k-500)2]     
s2k := A·exp[-0.00003·(k-500)2]        ( информационные сигналы;

Q := 30     qk := rnd(Q) – Q/2     x1k := s1k + qk        x2k := s2k + qk      ( входные сигналы.
В качестве выходных сигналов задаем те же самые функции s1 и s2. Быстрым преобразованием Фурье (БПФ) вычисляем спектры сигналов и формируем спектры плотности мощности:

S1 := CFFT(s1)       S2 := CFFT(s2)      Q := CFFT(q)        ( спектры сигналов;
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Рис. 2.1. Модельные сигналы
Ds1 := var(s1)    Ds2 := var(s2)      Dx1 := var(x1)     Dx2 := var(x2)    Dq := var(q)       ( дисперсии;

Ds1 = 124.308   Ds2 = 310.264     Dx1 = 202.865    Dx2 = 386.78      Dq = 79.038     ( информация;
mean(Wq) = 0.079     Wq1 := (Dx1 – Ds1)/(K+1)     Wq1 = 0.078      ( информация;
                            Wq2 := (Dx2 – Ds2)/(K+1),     Wq2 = 0.076      ( информация;
Wqk := Wq1     ( замена на постоянное распределение.
Для воспроизведения сигналов вычисления функций Wzs не требуется, т.к. Wzs = Ws. Вычисление Wq также имеет только информативный характер.

Передаточные функции оптимальных фильтров (приведены на рис. 2.2) в сопоставлении с нормированными модулями спектров сигналов:
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                        Рис. 2.2.  Передаточные функции оптимальных фильтров
Как следует из рис. 2.2 для плавных монотонных функций, основная энергия которых сосредоточена в низкочастотной части спектра, передаточные функции оптимальных фильтров, по существу, представляют собой низкочастотные сглаживающие фильтры (рис. 2.3) с автоматической подстройкой граничной частоты пропускания под основные частоты входного сигнала. Операторы фильтров можно получить обратным преобразованием Фурье:

h1 := ICFFT(H1)/(K+1),     h2 := ICFFT(H2)/(K+1)     ( обратное преобразование Фурье.
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Рис. 2.3. Импульсные отклики фильтров

Оператор фильтра, в принципе, бесконечен. В данном случае, при использовании БПФ максимальное число отсчетов равно К/2 = 500. Усечение размеров оператора может выполняться по типовым методам с применением весовых функций (в расчете операторы нормируются к 1, весовые функции не применяются). 

N1 := 160    n1 := 0 .. N1    N2 ;= 500    n2 := 0 .. N2      ( размеры и нумерация операторов; 

hm1 := h10 + 2·[image: image28.wmf]n1

å

h1n1    hm1=0.988    h1 := h1/hm1     ( нормировка;
hm2 := h20 + 2·[image: image29.wmf]n2

å

h2n2    hm2=1.001    h2 := h2/hm2     ( нормировка;
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Коэффициент усиления дисперсии помех (  Kd := (h0)2 + 2·[image: image31.wmf]N
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Среднеквадратическое отклонение воспроизведения сигнала:
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            e1= 1.238       e2 = 0.701.

Проверка действия оператора фильтра приведена на рис. 2.4.
Особую эффективность оптимальный фильтр имеет при очистке от шумов сигналов, имеющих достаточно сложный спектральный состав. Оптимальный фильтр учитывает конфигурацию спектра сигнала и обеспечивает максимальное подавление шумов, в том числе внутри интервала основного частотного диапазона сигнала. Это наглядно видно на рис. 2.5 для сигнала, близкого к прямоугольному, спектр которого имеет, кроме основной низкочастотной части, затухающие боковые осцилляции. 
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Рис. 2.4. Проверка действия оптимальных фильтров
Расчет фильтра выполнялся по методике, приведенной в задаче 1.
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Рис. 2.5. Оптимальная фильтрация сигнала со сложным спектральным составом

На рис. 2.6 приведен пример фильтрации оптимальным фильтром радиоимпульса. Основной пик спектра радиоимпульса находится в области несущей частоты, а боковые полосы определяются формой модулирующего сигнала, в данном случае – прямоугольного импульса. На графике модулей сигнала и передаточной функции фильтра можно видеть, что оптимальный фильтр превратился в полосовой фильтр, при этом учитывается форма боковых полос спектра сигнала.
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Рис. 2.6. Оптимальная фильтрация радиоимпульса
Задача-2. Вопрос. Если в энергетическом спектре помехи [image: image38.png]v(t)



 имеются области с большими значениями [image: image40.png]G(w)



 (рис. 2.7, а), то каким должен быть согласованный фильтр? Ответ. Рассчитанный фильтр должен иметь такие параметры, чтобы на соответствующих частотах в АЧХ канала приемника создавались «провалы», величина которых определяется величиной выбросов в [image: image42.png]G(w)



 (рис.2.7, б). 

[image: image43]
Контрольные вопросы

2.1. Назовите основные свойства фильтра Колмогорова-Винера.
2.2. При каком условии фильтр называют фильтром воспроизведения полезного сигнала?

2.3. В чем состоят особенности задания мощности шумов?

2.4. От чего зависит эффективность оптимального фильтра?

2.5. Приведите пример передаточной функции оптимального фильтра.
2.6. Приведите пример оптимальной фильтрации радиоимпульса.
3. Обнаружение постоянного сигнала при наличии гауссовой некоррелированной помехи

Фильтр используется при решении задач обнаружения сигналов известной формы на существенном уровне шумов, значение которых может превышать значения сигналов. В процессе фильтрации необходимо зафиксировать наличие сигнала в массиве данных, если он там присутствует (может не присутствовать), при этом сохранения формы сигнала не требуется. Сама форма сигнала полагается известной либо по теоретическим данным, либо по результатам измерений на моделях. Для уверенного обнаружения сигнала фильтр должен обеспечить максимально возможную амплитуду выходного сигнала над уровнем помех и выполняется на основе критерия максимума пикового отношения сигнал/шум.

Частотная характеристика. Для расчета фильтра требуется задать известную форму полезного сигнала s(k) ( S(ω) и функцию автокорреляции или спектр мощности помех Rq(m) ( Wq(ω). Полный входной сигнал принимается по аддитивной модели: x(t) = s(t)+q(t). На выходе проектируемого фильтра h(n) ( H(ω) для составляющих выходного сигнала. 

Оптимальным в задаче обнаружения одиночного сигнала конечной длительности является фильтр, обеспечивающий на выходе максимальное отношение пиковой мощности сигнала к мощности шума в момент окончания импульса. Значения составляющих выходного сигнала используются для задания критерия максимума отношения сигнал/шум для произвольной точки ti.
Исследование полученной функции на максимум показывает, что он достигается при частотной характеристике фильтра определенного вида.
Для физически реализуемых фильтров в качестве точки ti целесообразно использовать интервал длительности импульса τ. 
Таким образом, на концевой части сигнала фильтр выполняет синфазное суммирование всех полезных частотных составляющих входного сигнала с весами, пропорциональными отношению |S(ω)|/Wq(ω), что обеспечивает накопление амплитуды полезного сигнала на интервале всей длительности входного импульса и формирует максимум сигнала на момент его окончания. Вместе с тем фильтр ослабляет спектральные составляющие шума тем сильнее, чем меньше модуль |S(ω)|, и полная мощность шума на выходе фильтра оказывается меньшей, чем на входе. Для получения линейных уравнений расчета коэффициентов фильтра без потери общности можно принять ti=0. 
Система линейных уравнений для расчета фильтра:


hoRq(0)+ h1Rq(1)+ h2Rq(2)+ h3Rq(3)+ ...+ hMRq(M)   = S(-M);

 
hoRq(1)+ h1Rq(0)+ h2Rq(1)+ h3Rq(2)+ ...+ hMRq(M-1)= S(-M+1);

 
hoRq(2)+ h1Rq(1)+ h2Rq(0)+ h3Rq(1)+ ...+ hMRq(M-2)= S(-M+2);


.  .  .  .  .  .  .  .  .  .  .  .  .



hoRq(M)+ h1Rq(M-1)+ h2Rq(M-2)+  ..... + hMRq(0)     = S(0).
При задании ti по центру симметричных входных сигналов можно получить симметричные двусторонние фильтры, не изменяющие фазы сигнала.

На рис. 3.1 приведен пример фильтрации фильтром обнаружения сигнала радиоимпульса (информационный сигнал) в сумме с шумами (входной сигнал) при отношении сигнал/шум по средним амплитудным значениям на входе фильтра порядка 1. Аналогичное отношение сигнал/шум на выходе фильтра повышается до 7 по интервалу полезного сигнала в целом, и превышает 8 в центральной части интервала сигнала.
Эффективность фильтра. Из рис. 3.1 можно видеть, что фильтр имеет максимальный коэффициент передачи на частотах доминирования сигнала и минимальный коэффициент передачи на частотах доминирования помех.
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Рис. 3.1. Фильтр обнаружения сигнала
Синфазность суммирования всех частотных составляющих выходного сигнала обеспечивает максимальную амплитуду выходного сигнала в заданный момент времени ti. Значение максимальной амплитуды можно оценить, приняв ti=0, при этом выходной сигнал:

                        y(0)( S() H() =[image: image45.wmf])
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Коэффициент передачи фильтра прямо определяется спектром подлежащего обнаружению сигнала, его формой и длительностью. Для оценки эффективности фильтра зададим входной сигнал в виде прямоугольного импульса амплитудой u0 длительностью  на интервале 0-. Спектральная плотность прямоугольного импульса при интегральном преобразовании Фурье:

                                    П() = (1-exp(-j))/j   П*() = (exp(j)-1)/j.

Принимая Wq() = const, можно определить коэффициент передачи фильтра:
                                   H() = [(exp(j)-1)exp(-j]/j(1-exp(-j))/j,

где  - коэффициент пропорциональности с размерностью, обратной спектральной плотности, для получения безразмерных значений коэффициента H(). При =1 (нормировка оператора фильтра производится, как правило, по коэффициенту усиления постоянной составляющей входного сигнала) сигнал на выходе фильтра:

             uвых(t) = (u0/2)[image: image47.wmf]ò
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(1-exp(-j))2 exp(j) d
            uвых(t) = U0{t|t>0 – 2(t-)|t> + (t-2)|t>2}.

Как можно видеть на рис 3.2, выходной сигнал для входного прямоугольного импульса представляет собой треугольный импульс длительностью 2 по основанию с максимальным значением амплитуды на концевой части входного импульса. Это определяется тем, что при Wq()=1 оператор фильтра полностью повторяет форму входного сигнала (прямоугольного импульса), а  выходной сигнал  в отсутствие шумов представляет собой свертку двух одинаковых импульсов, максимальное значение которой достигается при полном входе сигнала в интервал оператора фильтра (t=) и равно полной энергии входного импульса:                          
                                 U0 =0∫τ п(t)·h(t) dt =0∫τ п(t)2 dt = u02·.
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Рис. 3.2. Виды входного и выходного сигналов 

Значение U0 определяется нормировкой оператора фильтра . Что касается усиления дисперсии (мощности) шумов, то, как известно, дисперсия шума на выходе фильтра равна дисперсии входных шумов 2, умноженной на интеграл квадрата импульсного отклика фильтра (для цифровых систем – сумма квадратов коэффициентов оператора фильтра):

                                          2вых = 2[image: image50.wmf]ò
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Для вычисления интеграла модуль передаточной функции фильтра для прямоугольного импульса может быть представлен в виде интегрального синуса:

                                 [image: image52.wmf]ò
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|H(|2 d = 2u02[image: image53.wmf]ò
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sinc2(/2) d(/2) = 2u02 .


Дисперсия шумов на выходе:

2вых = 2u02
С использованием этого выражения для отношения  мощности сигнала к мощности шума для сигналов на входе и выходе фильтра имеем:
вх = u02/2;     вых = u042/2u02 = u022.
Для отношения амплитудных значений сигнала к среднеквадратическим значениям шума:
вх = u0/,     вых = (u0)[image: image54.wmf]τ

.

Отсюда следует, что эффективность фильтра тем выше, чем больше длительность взаимодействия сигнала с оператором фильтра. Фильтр жестко настраивается под форму сигнала, и любое изменение формы сигнала понижает его эффективность. 

Отметим также, что коэффициент передачи фильтра тем больше и эффективность его работы тем выше, чем больше различия в форме частотных спектров сигнала и шумов. При постоянной форме спектров сигнала и шума любой другой фильтр уступает данному фильтру как по пиковому, так и по энергетическому отношению сигнал/шум на выходе фильтра.
Практические задания. Примеры оценочных расчетов
Задача-1. Вычислим ограниченную усилением чувствительность РПрУ, если коэффициент усиления линейного тракта К = 80 дБ, а амплитуда сигнала на входе детектора   Ud   = 1 В.

Решение. Чувствительность, ограниченная усилением, определяется минимальной ЭДС  εс мин , наводимой в антенне и необходимой для получения заданной амплитуды сигнала Ud на входе детектора, поэтому искомая чувствительность может быть рассчитана по формуле εс мин = Ud /К. Так как по условию задачи амплитуда сигнала на входе детектора  Ud = 1 В и пересчитан- ный коэффициент усиления линейного тракта К=10 000,  то   εс мин = 100 мкВ.
Резюме. Чувствительность, ограниченная усилением, характерна для РПрУ в условиях сильных сигналов, когда помехи мало влияют на прием. 
Задача-2. Определим реальную чувствительность РПрУ, если отношение сигнал-шум ОСШвых =2, коэффициент шума Ш=10 дБ, эффективная шумовая полоса пропускания Пэф.ш =6 МГц.

Решение. Реальная чувствительность РПрУ Рс.мин определяется минимальной мощностью сигнала на его входе при заданном ОСШвых =2. Следовательно, величина Рс.мин  = ОСШвых Рш  будет определяться мощностью полного шума приемника Рш , приведенного к его входу. Коэффициент шума показывает, во сколько раз уменьшается  ОСШ на выходе по сравнению с его значением на входе РПрУ. Поэтому можем представить коэффициент шума как отношение мощности полного шума радиоприемника Рш , приведенного к его входу, к номинальной мощности шума сопротивления источника сигнала Рш.ист =кБ Т0 Пэф.ш (кБ – постоянная Больцмана). При нормальной температуре Т0 = 300 К:

                                                                Ш = Рш /Рш.ист .

Из полученного выражения следует, что:
                                                  Рш   = Рш.ист  Ш = кБ Т0 Пэф.ш Ш.

Отсюда Рс. мин = ОСШвых Рш  = ОСШвых кБ Т0 Пэф.ш Ш.

Подставляя исходные данные, получим значение реальной чувствительности:
                                                     Рс. мин = 4,8 10-13 Вт.

Предельная или пороговая чувствительность РПрУ соответствует ОСШвых =1.

В условиях нашей задачи Рс. пред   = 2,4 10-13 Вт.

Задача-3. Вычислить значение относительной  шумовой  температуры    Тш для РПрУ, если мощность полного шума на выходе РПрУ  Рш. вых = 20 нВт; эффективная шумовая полоса пропускания Пэф. ш = 1 МГц; коэффициент усиления мощности  РПрУ  Кр = 106 (60 дБ).

Решение. Если абсолютная температура РПрУ   Тпр = 300 К, то коэффициент шума можно рассчитать по формуле:

                  Ш = Рш. вых /(Кр Рш. ист ) = 20 10-9 /(106  1,38 10-23 300 106 ) = 5,  
при этом Тш  =(Ш-1)∙Тпр = 4 ∙ 300 = 1200 К.

Задача-4. Определить усиление сигнала на частоте настройки РПрУ, если помеха относительно сигнала ослабляется на 20 дБ, а коэффициент усиления Кп = К(fn ) на частоте помехи  fn   равен 10.

Решение. Из условия известно, что Кп = 10, так как  σ = 20 lg (К0 / Кп) =20, то К0 / Кп = 10 и коэффициент усиления сигнала равен 100.
Задача-5. Частотная избирательность  РПрУ σ на частоте помехи fn  равна 40 дБ. Во сколько раз ослабляется помеха?
Решение. Ослабление помехи характеризуется избирательностью РПрУ  σ на частоте помехи fn . Между избирательностью, измеряемой  в дБ и в разах,  существует известная связь:  σ [дБ] = 20 lg σ [раз]. Подставляя данные из условия задачи, запишем соотношение:    40 =20 lg σ,    из  которого  получаем  σ = 100.  Следовательно, помеха в приемнике ослабляется в 100 раз.
Контрольные вопросы

3.1. Как действует фильтр обнаружения сигнала?
3.2. Что нужно для расчета фильтра обнаружения сигнала?

3.3. От чего зависит коэффициент передачи фильтра? 

3.4. Как можно представить коэффициент шума?

3.5. Как определяется номинальная мощность шума  источника сигнала?

3.6. Как определяется значение реальной чувствительности приемника?
4. Расчет  помехоустойчивости  приемников дискретных сигналов

Источник (передатчик) и получатель (приемник) служат для обмена некоторой информацией. В одном случае отправителем и получателем информации служит человек, в другом случае это может быть компьютер (так называемая телеметрия). При передаче сообщения, сигнал поступает на кодирующее устройство (кодер), в котором происходит преобразование последовательности элементов сообщения в некоторую последовательность кодовых символов. Далее закодированный сигнал проходит через модулятор, в котором первичный (НЧ) сигнал  преобразуется во вторичный (ВЧ) сигнал близкий по значению переданному первичному сигналу и восстанавливает его. 
Выбор схемы приемника. В приемнике (рис. 4.1) система ФМ – является оптимальной, когерентной системой передачи двоичных сигналов. По сравнению с ЧМ – ФМ обеспечивает при одинаковой помехоустойчивости двойной выигрыш по полосе частот и по мощности, занимаемой передаваемым сигналом. Так как при ФМ необходимо получать информацию о фазе принимаемого сигнала, то при этом приеме в обязательном порядке используют метод когерентного приема. В сигналах с фазовой манипуляцией (ФМ) знак выходного напряжения определяется фазой принятого сигнала в фазовом детекторе ФД. Под воздействием помехи полярность напряжения может измениться на противоположную, что приводит к ошибке. Это может произойти в том случае, если помеха изменит результирующие колебания относительно ее номинального значения на угол, лежащий в интервале от [image: image55.png][T



до [image: image56.png]


. При оптимальном приеме ФМ сигналов в присутствии гауссовых помех предварительная фильтрация сигналов до фазового детектора не является обязательной, однако в реальных приемниках для подавления помех других видов обычно используют полосовые фильтры Ф с полосой пропускания ∆fф =2/τ0. Гетеродин Г вырабатывает опорный сигнал, частота и фаза колебаний которого полностью совпадает с частотой и фазой одного из сигналов фазового детектора. При когерентном приеме сравниваются не фазы, а полярности посылок, полученных на выходе ФД. Для сравнения полярностей посылок используются цепь задержки и сравнивающее устройство (СУ), на выходе которого образуется положительное напряжение, если предыдущая и настоящая посылки имеют одинаковые полярность и напряжение, когда полярности соседних посылок различные. В приведенной схеме колебания гетеродина синхронизируются по фазе принимаемым сигналом при помощи системы синхронизации. Фаза колебаний гетеродина также неоднозначна и имеет два устойчивых состояния 00 и 1800, в отличие от схемы с ФМ, переход фазы под воздействием помех из одного состояния в другое не приводит к обратной работе.
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Рис. 4.1. Схема приемника: Ф – полосовой фильтр; ФД – фазовый детектор; Г – гетеродин; ФНЧ - фильтр нижней частоты; РУ - решающее устройство; СУ – сравнивающее устройство; ПЗ – полоса задержки
Данные к расчетам: Вид модуляции – ФМ (фазовая модуляция); способ приема сигнала – когерентный; мощность сигнала на выходе приемника (Рс)=4,2 (В); длительность электрической посылки (Т) = 15 10-6 с; спектральная плотность помехи (No) = 1 10-5 Вт/Гц; вероятность передачи сигнала “1” Р(1) = 0,90. Полоса пропускания канальных фильтров:

                                                        [image: image59.png]


;                                                 (4.1)

                             [image: image61.png]; Af =1333-10°




. 
Определим вероятность ошибки на выходе ФМ приемника, при когерентном приеме сигнала:
                                      [image: image63.png]P = - [1- 2(y29)]



  ,                                            (4.2)

 где q – отношение сигал/шум, вычисляется по следующей формуле:

                                             [image: image65.png]= Mo No



 ,                                                              (4.3)
где Pc – мощность приходящего сигнала; ∆fпф  - полоса пропускания канальных фильтров; N0 – спектральная плотность помехи.
В данном случае присутствует аддитивная помеха (белый шум с гауссовским законом распределения):
                                      q = 4.2 / (1.333∙ 105 ∙1∙10-5 );      q = 3.158.  
В формуле (4.1) присутствует функция Крампа, выражающая интеграл вероятности (табличное значение). Находим аргумент функции  (2∙q)1/2 : 

                                       (2∙ 3.158)1/2 = 2.7.

Из таблицы, приведенной в [4], находим, что значение функции Крампа при данном аргументе Ф(2.7) = 0.996533. Далее подставим найденные значения в формулу (4.1), в результате получим:    Рош = (1- 0.996533)/2;         Рош = 0.002.
Из приведенной выше формулы (4.1) можно сделать вывод о том, что с ростом мощности сигнала, вероятность ошибки уменьшается.

Сравнение выбранной схемы приемника с идеальным приемником Котельникова. Обычно приемник получает на вход смесь передаваемого сигнала S(t) и помехи n(t). x(t)=S(t)+n(t). Как правило, передаваемый сигнал S(t) – это сложное колебание, которое содержит кроме времени множество других параметров (амплитуду, фазу, частоту и т.д.), т.е. сигнал S(t)=f(a,b,c,…t). Для передачи информации используется один или группа этих параметров, и для приемника задача состоит в определении значений этих параметров в условиях мешающего действия помех. Если поставленная задача решается наилучшим образом, по сравнению с другими приемниками, то такой приемник можно назвать приемником, обеспечивающим потенциальную помехоустойчивость (идеальный приемник). Данный приемник содержит два генератора опорных сигналов S1(t) и S2(t), которые вырабатывают такие же сигналы. Эти сигналы могут поступать на вход приемника, а также два квадратора, два интегратора и схему сравнения, которая выполняет функции распознавания и выбора, формируя на выходе сигналы S1 и S2. Т.к. данная схема идеального приемника является приемником Котельникова, то как и многие другие приемники дискретных сигналов, она выдает на выходе сигналы, отличные от передаваемых. Для решения этой задачи, в схему включены выравнивающие устройства. Как правило, способ передачи информации (кодирование и модуляция) задан, и задача сводится к поиску оптимальной помехоустойчивости, которую обеспечивают различные способы приема. Под помехоустойчивостью системы связи подразумевается способность системы восстанавливать сигналы с заданной достоверностью. Предельно допустимая помехоустойчивость называется потенциальной. Сравнение потенциальной и реальной помехоустойчивости позволяет дать оценку качества приема данного устройства и найти еще не использованные ресурсы. Сведения о потенциальной помехоустойчивости приемника при различных способах передачи позволяют сравнить эти способы между собой и найти наиболее совершенные.
Рассмотрим и сравним амплитудную, частотную и фазовую (дискретные) модуляции. ДИСКРЕТНАЯ АМПЛИТУДНАЯ МОДУЛЯЦИЯ (ДАМ). Сигнал, поступающий на вход приемника (ДАМ) имеет следующий вид:     
[image: image66.png]S, (t) = A-coswyt, S,(t) =
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Вероятность ошибки зависит не от отношения мощности сигнала к мощности ошибки, а от отношения энергии сигнала к спектральной плотности помехи: 
[image: image67.png]E. I S2(t)dt = E,




т.е. Eэ равна энергии первого сигнала, тогда аргумент функции Крампа Ф(x) равен  [image: image69.png]


,  подставляя это выражение в формулу вероятности ошибки получим вероятность ошибки для ДАМ:                                                                  
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                  (4.4)
При этом векторная диаграмма для ДАМ показывает, что расстояние между векторами S1 и S2 равно длине вектора S1.

ДИСКРЕТНАЯ ЧАСТОТНАЯ МОДУЛЯЦИЯ (ДЧМ). Сигнал, поступающий на вход приемника при данном виде модуляции, имеет вид:

[image: image72.png]S, (t) = A-cosw,t, S,(t)=A-cosw,t;



,
причем, при частотной модуляции сигналы S1(t) и S2(t) являются взаимоорто-гональными, в связи с этим функция взаимной корреляции равна нулю. И так как амплитуды сигналов S1(t) и S2(t) равны, то Е1=Е2. В результате чего Еэ=2Е1, а аргумент функции Крампа будет равен h0.

Поэтому, подставляя эту величину в формулу вероятности получим вероятность ошибки, при ДЧМ:                                    
                              [image: image74.png]Pow = = [1 — @ (ho)]



.                                            (4.5)

Векторная диаграмма ДЧМ показывает, что расстояние между векторами (взаимоортогональные сигналы) равно [image: image76.png]V25,



. Заметим, что, по сравнению с ДАМ, мы получаем двойной выигрыш по мощности.

ДИСКРЕТНАЯ ФАЗОВАЯ МОДУЛЯЦИЯ (ДФМ). При ДФМ сигнал, поступающий на вход приемника, имеет следующий вид:

              [image: image78.png]S, (t) = A-coswyt, S,(t)

A - coswyt;



,
причем, в данном случае аргумент функции Крампа будет равен [image: image80.png]


. Поэтому, подставляя эту величину в формулу вероятности ошибки, получим:  
[image: image82.png]Pow = =+ [1— 2(V2ho)]
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        (4.6)

Векторная диаграмма показывает, что расстояние между векторами сигналов равно 2S1. Энергия пропорциональна квадрату разности сигналов. Заметим, что, по сравнению с ДАМ, мы получим четырехкратный выигрыш по мощности. Следует уточнить, что приведенные данные о энергии сигналов ДАМ, ДЧМ и ДФМ относятся к пиковым мощностям этих сигналов. В этом смысле при переходе от ДЧМ к ДАМ мы имеем двукратный выигрыш в пиковой мощности, однако при ДАМ сигналы имеют пассивную паузу, т.е. мощность сигналов в паузе равна нулю, поэтому по потребляемой передатчиком мощности, кроме проигрыша по мощности, имеется еще и двукратный выигрыш. С учетом этого, при переходе от ДЧМ к ДАМ проигрыш по мощности компенсируется двукратным выигрышем за счет пассивной паузы ДАМ, в результате чего по потребляемой мощности эти сигналы оказываются равноценными, однако при ДАМ трудно установить необходимый порог в сравнивающем устройстве, а при приеме сигналов ДЧМ регулировка порога не требуется, в связи с этим свойством ДЧМ применяется чаще, чем ДАМ. Вероятность ошибки зависит от вероятности некорректного приема сигналов S1 и S2, но при применении приемника Котельникова предполагается что канал связи – симметричный, т.е. совместные вероятности передачи и приема сигналов S1 и S2 равны. Исходя из этого, запишем формулу вероятности ошибки:
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 .                                            (4.7)
Возьмем формулу 4.7 за основу для определения вероятности ошибки в приемнике Котельникова. Предположим, что нам известно, что на вход приемника поступает сигнал S1(t), в этом случае используется правило приемника Котельникова, в котором должно выполняться следующее неравенство:

                   [image: image84.png]Fo-s0f <m-s0!



 .                                           (4.8)

При сильной помехе знак неравенства может измениться на противоположный, в результате чего вместо сигнала S1(t) на вход может поступить сигнал S2(t), т.е. произойдет ошибка. Поэтому вероятность ошибки можно рассматривать как вероятность изменения знака неравенства (4.8). Подставляя вместо x(t)=S1(t)+n(t) и преобразовывая, получаем:
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Вероятность ошибки в приемнике Котельникова, выраженная, через эквивалентную энергию Еэ, которая представляет собой разность сигналов S1(t) и S2(t) , будет определяться формулой:

                                                       [image: image86.png]Pu=Plu<iE)



. 

Формулы вероятности ошибки, соответственно для ДАМ, ДЧМ и ДФМ были  приведены выше.    

Преобразование приемника Котельникова применительно к фазовой модуляции. Приемник Котельникова, являющийся идеальным и обеспечивающий оптимальную помехоустойчивость, использует для приема и распознавания информации, передаваемой по каналу связи все параметры передаваемого сигнала (фаза, частота, амплитуда), кроме того в приемнике Котельникова, в отличии от реального приемника отсутствуют фильтры на входе, обеспечивающие фильтрацию помех. Схема приемника Котельникова приведена во многих учебниках. В качестве опорного генератора применяется  фазовый опорный гетеродин.             
Практические задания 
Задача-1. Построить график зависимости вероятности ошибки от мощности сигнала.
Задача-2. Определить вероятность ошибки на выходе ФМ приемника, при когерентном приеме сигнала.
Контрольные вопросы
4.1. Приведите пример  схемы приемника дискретных сигналов.

4.2. В чем сущность дискретной амплитудной модуляции?

4.3. В чем сущность дискретной частотной модуляции?

4.4. В чем сущность дискретной фазовой модуляции?

4.5. Приведите формулу определения вероятности ошибки для приемника Котельникова?

4.6. Присутствуют ли в приемнике Котельникова, фильтры на входе, обеспечивающие фильтрацию помех?
4.7. Перечислите основные свойства приемника Котельникова.

4.8. Что применяется в качестве опорного генератора?

5. Определение оптимального порога, минимизирующего суммарную вероятность ошибочных решений  и вычисление соответствующей суммарной вероятности ошибок

В последнее время широкое распространение получили системы цифровой связи, использующие многочастотную модуляцию (Discrete MultiTone, DMT). Это обусловлено такими их достоинствами, как возможность эффективного подавления межсимвольной интерференции, а также экономная реализация модуляции и демодуляции сигнала с использованием быстрого преобразования Фурье. В частности, DMT используется в системах передачи данных по абонентским телефонным линиям (ADSL, VDSL) и линиям электропитания (HomePlug).

Одним из существенных достоинств DMT-систем является возможность гибко регулировать распределение мощности и информационной нагрузки по частотам в зависимости от свойств конкретного канала связи. Это позволяет более полно использовать пропускную способность канала, однако применение неодинаковых мощностей и сигнальных созвездий на разных поднесущих крайне затрудняет расчет помехоустойчивости таких систем, особенно при наличии помехоустойчивого кодирования.

Здесь рассматривается метод оценки помехоустойчивости кодированных DMT-систем, использующих квадратурную модуляцию (КАМ) с квадратными сигнальными созвездиями.

Модель системы

Рассматриваемая DMT-система использует кодированную модуляцию с битовым перемежением (Bit-Interleaved Coded Modulation, BICM). Структурная схема системы показана на рис. 5.1. Входной поток статистически независимых битов поступает на кодер, реализующий помехоустойчивое кодирование, кодированный битовый поток через перемежитель поступает в DMT-модулятор, где осуществляется распределение бит по поднесущим и производится КАМ с использованием квадратных сигнальных созвездий (то есть на каждой поднесущей передается четное число бит). Распределение битовых комбинаций по точкам сигнальных созвездий выполняется в соответствии с кодом Грея. В том же DMT-модуляторе вычисляется обратное дискретное преобразование Фурье (ДПФ), добавляется циклический префикс и производится поочередная выдача отсчетов через цифроаналоговый преобразователь.
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Рис. 5.1. Структурная схема  DMT -системы
В канале связи сигнал приобретает линейные искажения, а также к нему добавляется нормальный шум. Коэффициент передачи канала связи и уровень спектральной плотности мощности шума для всех поднесущих считаются известными на приемной стороне. При дальнейшем анализе считается, что выравнивание канала в частотной области происходит идеально, поэтому процессы, связанные с влиянием канала связи, не рассматриваются.

В приемнике производятся обратные преобразования. DMT-демодулятор удаляет циклический префикс, производит прямое ДПФ и выдает мягкие решения (логарифмы отношения правдоподобия, Log -Likelihood Ratio (LLR)) для всех битов DMT-символа. После деперемежения значения LLR поступают на декодер, который выдает оценку переданной информации.

Расчет вероятности ошибки для системы с одной несущей

Методика расчета вероятности битовой ошибки для кодированных систем с одной несущей, использующих КАМ с квадратными созвездиями, была представлена ранее. Здесь лишь кратко приводятся ее основные идеи. Структурная схема системы при этом соответствует рис. 5.1 при использовании в DMT-модуляторе только одной несущей частоты.

При реализации мягкого декодирования помехоустойчивого кода необходимо вычислить логарифм отношения правдоподобия (LLR) для каждого бита. Для канала связи с аддитивным белым гауссовым шумом при равных априорных вероятностях нуля и единицы LLR бита bk равен: 
LLR(b1|h)=ln{[ΣM є C1 exp(-|h – M|2 / (2σ2 ))]/ [ΣM є Co exp(-|h – M|2 / (2σ2 ))]},   (5.1)

где h — принятое из канала связи значение, C0 и C1— подмножества точек сигнального созвездия, для которых бит bk имеет значение 0 и 1 соответственно, (2 — дисперсия каждой из квадратурных составляющих шума.

При достаточно большом отношении сигнал/шум в суммах экспонент, входящих в (5.1), доминируют максимальные по величине слагаемые, поэтому:

LLR(b1|h) ≈  ln{[max(M є C1 ) exp(-|h – M|2 /(2σ2 ))]/[max(M є Co )exp(-|h – M|2 /(2σ2)} =

                                                {|Mo |2  - |M1|2  + 2Re(h (M1 – Mo ))}/ /(2σ2) ,                         (5.2)
где Mo  и  M1 - точки из подмножеств C0 и C1, ближайшие к принятому значению  h.

При использовании КАМ с квадратным созвездием в сочетании с кодом Грея выражение (5.2) для любого бита bk дает кусочно-линейную зависимость от вещественной или мнимой части комплексной величины h. Эти приближенные значения LLR стремятся к истинным с ростом отношения сигнал/шум, а их распределение является гауссовым, что упрощает дальнейший анализ.

Благодаря кусочно-линейному характеру приближенных LLR систему можно представить в виде эквивалентной модели с теми же кодом и перемежителем, но с бинарной фазовой манипуляцией и каналом связи без памяти с дискретными неселективными замираниями. Под дискретными неселективными замираниями подразумевается то, что эквивалентный коэффициент передачи для одного и того же бита является разным на разных отрезках кусочно-линейной зависимости (5.2) и, кроме того, разным битам КАМ-символа соответствуют разные кусочно-линейные функции (5.2). В результате усредненная плотность вероятности для эквивалентного отношения сигнал/шум каждого бита представляет собой взвешенную сумму дельта-функций:

[image: image88.wmf]()()

mm

m

wP

g=dg-g

å


   ,                                                   (5.3)
где (m - возможные отношения сигнал/шум; Pm - соответствующие им вероятности.

Вероятность битовой ошибки Pb в бинарной системе с кодированием может быть оценена [5] как: 
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где d - расстояние Хэмминга между правильной и ошибочной битовыми последовательностями; Pd - вероятность перепутывания последовательностей, находящихся на расстоянии d; Bd - суммарное число битовых ошибок на выходе декодера для всех ошибочных последовательностей, находящихся на расстоянии d от истинной; dmin - минимальное кодовое расстояние. Предполагается, что используемый код является линейным. На практике при вычислениях по формуле (5.) используется конечное число слагаемых.

Вероятность перепутывания последовательностей, находящихся на расстоянии d, при использовании мягких решений с метрикой (5.3) равна:                               
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где (d - суммарное отношение сигнал/шум, получающееся в результате сложения d отношений сигнал/шум отдельных битов; wd((d) - плотность вероятности этого суммарного отношения сигнал/шум; Q(x) - дополнение гауссова интеграла вероятности до единицы.

Благодаря наличию перемежителя отношения сигнал/шум отдельных битов можно считать статистически независимыми, поэтому плотность вероятности их суммы wd((d) представляет собой d-кратную свертку одинаковых плотностей вероятности (5.) и, так же как и (5.), записывается в виде взвешенной суммы дельта-функций: 
                      wd (γd ) = w (γ)* K * w (γ) =  ∑ Pdm δ(γd  - γdm ) ,            (5.6)
                                                                         m
где (dm - возможные значения результирующего отношения сигнал/шум при суммировании d слагаемых; Pdm - соответствующие им вероятности, символ «*» используется для обозначения свертки. 
Объединяя (5.4)–(5.6), получаем окончательную формулу для приближенного расчета вероятности битовой ошибки: 
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Обобщение на случай нескольких несущих

Отличительной особенностью системы с несколькими несущими частотами применительно к данной методике расчета вероятности битовой ошибки является то, что на разных поднесущих могут использоваться разные сигнальные созвездия и иметь место разные уровни шума. В результате разным поднесущим будут соответствовать разные плотности вероятности отношения сигнал/шум вида (5.3). Для получения плотности вероятности отношения сигнал/шум для системы в целом необходимо усреднить распределения, соответствующие отдельным поднесущим, с учетом числа бит, передаваемых на каждой поднесущей:
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где N - число поднесущих; mn - число бит, передаваемое на n-й поднесущей; 
[image: image93.wmf]1

N

n

n

mm

S

=

=

å

 - общее число бит в DMT-символе; wn(() — плотность вероятности вида (5.5.) для n-й поднесущей.

В общем случае формула (5.8) содержит большое число слагаемых, что делает нереальным дальнейший расчет согласно (5.5), (5.6). Однако при использовании распространенных методов распределения мощности и числа бит по поднесущим соотношение между уровнем шума и расстоянием между соседними точками сигнального созвездия поддерживается постоянным для всех поднесущих. Это соотношение, называемое запасом по отношению сигнал/шум (SNR gap) в данном случае является естественной мерой соотношения между сигналом и шумом, далее оно будет определяться следующим образом: 
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, где lmin - минимальное расстояние между точками сигнального созвездия; ( - среднеквадратическое значение каждой из квадратурных составляющих шума. При данном определении значение ( = 0 дБ при целочисленных координатах точек КАМ-созвездий соответствует единичной дисперсии квадратурных составляющих шума.

Если величина ( для всех поднесущих одинакова, дельта-функции во всех слагаемых формулы (5.) расположены при одних и тех же значениях (, в результате общее число слагаемых в результате суммирования не увеличивается, меняются только весовые коэффициенты Pm при дельта-функциях, поэтому общая сложность дальнейшего расчета оказывается такой же, какой она была бы для системы с одной несущей и КАМ-созвездием с самым большим размером из числа используемых в DMT-системе. 

Результаты моделирования

Для сравнения результатов, даваемых формулой (5.7) для DMT-системы с учетом (5.5.), с истинной вероятностью ошибки, было выполнено статистическое моделирование. Моделировалась DMT-система с 1024 поднесущими, оптимизация мощностей и битовых нагрузок производилась в соответствии с разработанной методикой. Результат оптимизации распределения числа бит по поднесущим для мощности передатчика 30 мВт, линии без отводов длиной  2,7 км при наличии помехи от одного ADSL-модема  показан на рис. 5.2 (всего 1488 бит на DMT-символ).
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                        Рис. 5.2. Результаты расчета спектра помехи
В соответствии с изложенной выше методикой расчета плотности вероятности отношений сигнал/шум для отдельных битов имеет значение только количество поднесущих с тем или иным размером сигнального созвездия. Эти данные для данного примера приведены в табл. 5.Таблица 5.1. Далее, согласно изложенной методике, получаем распределение (5.7) вероятностей отношения сигнал/шум, усредненного по всем битам DMT-символа (рис. 5.3)
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Рис. 5.3.  Распределение вероятностей отношения сигнал/шум                                               
Таблица 5.1
Количественные параметры сигнальных созвездий
	Число точек созвездия, Mn
	0
	4
	16
	64
	256
	1024
	4096
	16384

	Число бит на поднесущей, mn
	0
	2
	4
	6
	8
	10
	12
	14

	Число поднесущих
	667
	165
	112
	25
	20
	16
	13
	6


Для кодирования использовался сверточный код со скоростью 1/2, кодовым ограничением 7 и порождающими полиномами 171, 133 (в восьмеричной записи). Минимальное кодовое расстояние для использованного кода равно 10, а коэффициенты Bd приведены в табл. 5. 5.2 (они отличны от нуля только для четных значений d). 
                                                                                                              Таблица 5.2
             Коэффициенты Bd
	d
	10
	12
	14
	16
	18
	20
	22
	24

	Bd
	36
	211
	1404
	11 633
	77 433
	502 690
	3 322 763
	21 292 910


Длина блоков случайного перемежителя составляла 44 DMT-символа или 65 472 бита. Эффекты, связанные с канальными искажениями и их компенсацией, не моделировались, поэтому циклический префикс при моделировании не использовался.

Результаты теоретического расчета и моделирования представлены на рис. 5.4. Сплошными линиями показаны результаты, даваемые формулой (5.7) при разном числе ненулевых слагаемых (снизу вверх от одного до восьми), кружочками - результаты моделирования. Видно, что при ( > 2 дБ (или при Pb < 3(10–5) результаты моделирования хорошо совпадают с теоретическими, причем уже при трех ненулевых слагаемых в формуле (5.7). При меньших ( неточность, принципиально присущая формуле (5.7), в некоторой степени компенсируется использованием в ней лишь малого числа слагаемых. Так, в данном примере видно, что наилучшее совпадение (5.7) с результатами моделирования при малых ( наблюдается, если используется четыре ненулевых слагаемых (то есть максимальное значение d в формуле (5.7) равно 16).
Предложенная методика позволяет оценивать помехоустойчивость кодированных DMT‑систем при неодинаковых мощностях и информационных загрузках поднесущих. Теоретические оценки хорошо согласуются с результатами моделирования при Pb < 3(10–5. С использованием данного метода

могут разрабатываться более эффективные (по сравнению с существующими) алгоритмы оптимизации распределения мощностей и числа бит по поднесущим.
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Рис. 5.4. Результаты теоретического расчета и моделирования

Практические задания
Задача-1. При использовании метода приближенного расчета (формула (5.7)) сравните вероятности битовой ошибки при разном числе ненулевых слагаемых.

Задача-2. Дать пояснения в отличиях оценки вероятности битовых ошибок для случая нескольких несущих.
Основные особенности выделения сигналов с различными видами манипуляции и вычисление суммарной вероятности ошибок частично были рассмотрены в пп. 4 и 5.  Вследствие этого рассмотрим особенности преобразования сообщения в цифровую форму.

Контрольные вопросы

5.1. Перечислите особенности цифровой многочастотной модуляции.
5.2. Приведите структурную схему системы по п. 5.1.

5.3. В чем состоят особенности системы с несколькими несущими частотами?

5.4. Приведите примеры характерных зависимостей при моделировании для системы по п. 5.3.
	6. Основные особенности расчета параметров преобразования сообщения в цифровую форму

В этой части необходимо выбрать и рассчитать параметры преобразования аналогового сообщения в цифровой первичный сигнал (двоичный код) для передачи в информационном канале системы измерения и сбора информации. Сообщение представляется в виде реализации случайного стационарного процесса, заданного плотностью распределения своих мгновенных значений W(x) и спектральной плотностью G(ω), затем оно подвергается преобразованию в цифровой сигнал с заданной суммарной ошибкой преобразования δΣ.
Основные исходные данные:

Параметры преобразования сообщения: 
а) среднеквадратическое (эффективное) значение сообщения X   [image: image99.png]


;  
b) плотность распределения [image: image101.png]S -e
W) ==



, где [image: image103.png]y(x)



 - нормированная величина;  
c) параметр распределения [image: image105.png]a=1-(30—Ny,)-10?



; 
d) спектральная плотность распределения [image: image107.png]


; 
e) суммарная относительная среднеквадратическая ошибка входных  преобразований   [image: image109.png]


.

Параметры радиолинии передачи информации с объекта: 
a) вид модуляции АМн; 
b) число сигналов  m=2; 
c) число каналов Nкан=8;  
d) число служебных канальных промежутков в кадре Nc=2; 
e) надежность передачи информации PH=0.8; 
f) допустимая вероятность ошибки на один разряд цифрового сообщения [image: image111.png]P, =3N,,-107°



 [image: image113.png]


 1/разр; 
g) время передачи сообщения tпер=20 с.

Параметры радиолинии измерения координат объекта:

a) расположение: центральный пункт – наземный, объект - шар-зонд;
b) максимальное расстояние до объекта Rmax​=80 км;  
c) вероятность ложной тревоги [image: image115.png]F=1-10""7



;
d) рабочая длина волны λ=0.05 м;  
e) измеряемые параметры R, α, β.

Константы: 
a) скорость света [image: image117.png]3-10°8




 м/с; 
b) постоянная Больцмана [image: image119.png]k=1.38-10"23



 Дж/К.
Нормированная плотность распределения мгновенных значений W(y) приведена на рис. 6.1. 
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Рис. 6.1. Нормированная плотность распределения мгновенных значений y
Перейдем к другой переменной - зависимости от самой величины х (рис. 6.2), а не от нормированного значения y:
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   [image: image122.jpg][ moat



.
[image: image123.jpg]on

oos2

o7z

w0055

=3

e

°%

e

e

B

0

g

E)

25




Рис. 6.2. Нормированная плотность распределения мгновенных значений x
Математическое ожидание величины х равно [2]:

                                     
[image: image124.wmf](),

x

mxWxdx

¥

-¥

=×

ò

 
[image: image125.wmf]
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Расчет рекомендуется провести, по крайней мере, для трех вариантов распределения между составляющими суммарной ошибки и выбрать параметры, обеспечивающие большую длительность τ0 [5]. Рассмотрим вариант, когда:
δд2 = δкв2= δогр2 = δΣ2/ 3,

то есть значения ошибок дискретизации, квантования и ограничения равны:
[image: image127.jpg]


;        [image: image128.jpg]


;        [image: image129.jpg]


;

[image: image130.jpg]017




;        [image: image131.jpg]e = 0017



;        [image: image132.jpg]Sorp = 0017



.

Максимальное отклонение сообщения от среднего значения xm выбираем при величине ошибки ограничения динамического диапазона δогр=0.017 из выражения [5]:


[image: image133.wmf][image: image135.png]


,
решая которое, находим числовое значение искомой величины:
xm = 17.35.

Проверим правильность выбора [image: image136.jpg]


. Для этого вычисляем среднеквадратическое отклонение ограниченного сообщения:
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[image: image138.wmf] 
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Пикфактор сообщения вычисляем по формуле [5]:

[image: image140.jpg]


      [image: image141.jpg]


.
Верхняя частота спектра определяется из трех условий [5]:

а) как частота соответствующая [image: image142.jpg]Glogl =05G, (o)



.
Находим частоту, на которой G(ω) принимает свое максимальное значение:

[image: image143.jpg]


,    [image: image144.jpg]o



,    [image: image145.jpg]=027



рад/с.

Вычисляем значение верхней частоты из следующего уравнения:

[image: image146.jpg]


,

откуда  [image: image147.jpg]oy o= 15232



рад/с.

б) как эквивалентная полоса частот  [image: image148.jpg]


:
откуда [image: image149.jpg]


           [image: image150.jpg]©p_g= 13069



рад/с.

в) как частота   [image: image151.jpg]


   при выбранной ошибке дискретизации.

Частоту   ωд   находим из выражения [3]:

[image: image152.jpg]


,

преобразовав которое, получаем [image: image153.jpg]801




, [image: image154.jpg]


рад/с,

откуда   [image: image155.jpg]


,   [image: image156.jpg]oy 5=31927



рад/с.
Выбираем   [image: image157.jpg]


,   [image: image158.jpg]


рад/с.

Вычисляем шаг квантования исходя из заданной ошибки квантования:
[image: image159.jpg]By = 2:Bbg 0y



,    [image: image160.jpg]024



.

Число уровней квантования находим по формуле:

[image: image161.jpg]i, m[%]



,     [image: image162.jpg]


.

Число разрядов двоичного кода сообщения:
[image: image163.jpg]


,    [image: image164.jpg]


.

Найдем длительность разрядного импульса многоканального сигнала:

- период дискретизации равен:

[image: image165.jpg]s



, [image: image166.jpg]


 с;
- длительность канального сигнала:

[image: image167.jpg]


,    [image: image168.jpg]


 с,
тогда [image: image169.jpg]


, [image: image170.jpg]-4
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с.

Проводя аналогичные вычисления еще для трех вариантов распределения ошибок, заполним сводную таблицу.
Таблица 6.1
Варианты распределения ошибок
δд
δкв
δогр
хm
Пх
ωд
ωв
hкв
mкв
n

τ0
%

%

%

В

-

рад/с

рад/с

В

-

-

мкс

33.3

33.3

33.3

17.35

4.34

638.55

319.27

0.24

146

8

123

50

20

30

17.45

4.36

622.38

311.19

0.186

189

8

126.2

30

50

20

17.83

4.46

642.68

321.34

0.294

122

7

139.7

В таблице ошибки заданы в процентах (%) от суммарной ошибки. Как видно, наибольшая длительность разрядного импульса τ0 обеспечивается в последнем (третьем случае).

Вероятность попадания сообщения в i-й интервал: 
[image: image171.jpg]


, [image: image172.jpg]


.

Вычислим значение энтропии сообщения [3]:

[image: image173.jpg]


,    [image: image174.jpg]07



- значение энтропии;

[image: image175.jpg]Infmyg)

Honar
In(2)



,       [image: image176.jpg]931



- максимальное значение энтропии.

Расчет параметров канала связи «объект - ЦП»

Определение параметров системы с ВРК и АМн.

Ранее были определены следующие временные параметры:

· период дискретизации [image: image177.jpg]


с; 

· длительность канального сигнала [image: image178.jpg]


с; 

· длительность разрядного импульса [image: image179.jpg]-4
1= 1397 x 10°



с.

При расчете подразумевалось, что вся информация (вместе с признаками синхронизации) передается со скоростью преобразования сообщения в цифровую форму (с частотой дискретизации). Длительность временного интервала, отводимого на передачу одного разряда, вычислялась исходя из того, что за один КИ передается 7 информационных разрядов.

На рис. 6.3 приведена структура информационной посылки.
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                 Рис. 6.3. Временная диаграмма информационной посылки
Можно определить скорость передачи канальной информации:

[image: image181.jpg]


,    [image: image182.jpg]R =716x 10°



Бод.

Так как импульсы синхронизации (ИС) не несут информации, то скорость передачи полезной информации равна:

[image: image183.jpg]


,    [image: image184.jpg]Riasg = 573 % 10°



Бод.

Для однократного сеанса связи достаточно восьми разрядного ОЗУ. Его емкость находим по формуле:
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Кбайт.

При формировании канальных сигналов необходимо учесть, что для уменьшения межсимвольных (при последовательной передаче разрядов) искажений длительности разрядных импульсов должны быть меньше [image: image187.jpg]


: [image: image188.jpg]05-79< T < Tg



[5]. Выберем:

[image: image189.jpg]


   [image: image190.jpg]1n7x10*





Полоса группового сигнала определяется из следующего выражения [5]:

[image: image191.jpg]
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Гц,
где   γк = 1 коэффициент, определяемый видом манипуляции сигнала в  канале (КИМ-АМн).

Для передачи информации используем перенос на несущую частоту с помощью ОБП (т.е. во второй ступени используется амплитудная модуляция), тогда требуемая полоса радиолинии составит:

[image: image193.jpg]Afpy = 27y Afy



      [image: image194.jpg]


Гц,
где [image: image195.jpg]=105



- параметр, зависящий от вторичной ступени модуляции.
Расчет энергетических характеристик
К энергетическим характеристикам относятся: мощность сигнала на входе приемника, мощность излучаемого сигнала, а также мощность шума, приведенная ко входу приемника.

Пороговое отношение мощности сигнала к мощности шума, обеспечивающее заданную вероятность ошибки на разряд [image: image196.jpg]


, находим из выражения (для АМ) [4, 5]:

[image: image197.jpg]


,
откуда [image: image198.jpg]410
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.

Рабочее отношение мощности сигнала к мощности шума, обеспечивающее заданную надежность [image: image200.jpg]


, находим из выражения:

[image: image201.jpg]


,
откуда [image: image202.jpg]


, [image: image203.jpg]2
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.

Считаем, что полоса пропускания линейной части приемника на 10% превышает полосу частот радиолинии:

[image: image204.jpg]Afyp = 11-Afy



,      [image: image205.jpg]


Гц.

Эффективную шумовую температуру приемника находим для частоты 6 ГГц (считаем, что приемник выполнен на полупроводниках):  [image: image206.jpg]Tog
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К.

Спектральная плотность шумов [image: image207.jpg]


равна [5]:
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, [image: image209.jpg]N, =13810°%°



Вт/Гц.

Мощность шумов, приведенная к входу приемника:
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Вт/Ом.

Считаем, что сопротивление антенны приемника равно 75 Ом, тогда мощность на входе будет равна Pш = 75Рш_пр, Рш = 2.1*10-14 Вт.

Умножая полученное значение мощности шума на значения порогового и рабочего отношений сигнал /шум, можно получить соответственно пороговую и рабочую мощности сигнала на входе приемника [5]:

[image: image212.jpg]nop = rmop. P
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Вт;
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Вт.

Задаваясь характеристиками антенн и коэффициентом потерь энергии при заданном максимальном расстоянии до объекта, найдем рабочее значение мощности передатчика при использовании рабочей мощности сигнала на входе приемника. Будем считать, что на объекте установлена ненаправленная антенна с КНД [image: image216.jpg]


. Имеем радиолинию с активным ответом, которая состоит из линии запроса и линии ответа.

КНД антенны, установленной на ЦП выберем, исходя из заданного разрешения, которое составляет 1% от максимально измеряемого угла. Размеры диаграммы направленности антенны равны (в градусах):  [image: image217.jpg]


 ;     [image: image218.jpg][N



.
Выбрав распределение в виде  косинуса на пьедестале, рассчитаем размеры апертуры антенны:
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  , [image: image220.jpg]A =0738



м;    [image: image221.jpg]
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м.

Тогда КНД вычисляется по формуле:   
[image: image223.jpg]


 , [image: image224.jpg]Gy = 21872



.
Коэффициент затухания, обусловленный потерями в атмосфере для [image: image225.jpg]A =005



м и для интенсивности осадков Q = 10 мм/ч составляет: [image: image226.jpg]o =004



 дБ/км [1].

Тогда можно найти относительное уменьшение дальности действия РЛС из-за затухания радиоволн в атмосфере: [image: image227.jpg](0050 Ry
0



, [image: image228.jpg]7p =0692



раз  [4].

Истинная дальность действия РЛС будет равна: [image: image229.jpg]R = 1D Rgay



, [image: image230.jpg]R=553



км.

Коэффициент потерь энергии сигнала при распространении радиоволн и в антенно-фидерных трактах приемника и передатчика: [image: image231.jpg]085



.

Тогда значение рабочей мощности передатчика на объекте равно [5]:

[image: image232.jpg]


,           [image: image233.jpg]"wan_pats = 0282



Вт.

Расчет относительной среднеквадратической ошибки воспроизведения сообщения, вызванной действием шумовой помехи, можно выполнить по формуле [5]:

[image: image234.jpg]+H,




,         [image: image235.jpg]089




.

Тогда эффективное значение результирующей относительной ошибки сообщения на выходе системы с учетом действия шумовой помехи равно:
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Таким образом, рассмотрена конкретная методика оценочных расчетов основных параметров преобразователя, включая расчет относительной среднеквадратической ошибки воспроизведения сообщения, вызванной действием шумовой помехи.
Практическиe задания

Выбрать и рассчитать: 1. Частоту дискретизации Fд и Fв, а также Fэ. 2. Шаг (интервал) квантования сообщения h. 3. Максимальное отклонение сообщения от среднего значения хm и пик-фактор Пх. 4.Число разрядов двоичного кода n. 5.Число уровней квантования m. 6. Длительность канального сигнала Тк. 7. Длительность импульса τn. 8. Структуру информационного пакета со служебными сигналами. 9. Полосу частот группового сигнала Δf∑. 10. Параметры модуляции сигнала во второй ступени. 11. Полосу частот радиолинии Δfрл. 12. Спектральную плотность шумов N0, приведенных ко входу приемника. 13. Пороговое отношение мощности сигнала к мощности шума qпор2, обеспечивающее заданное значение допустимой вероятности ошибки РД (1/бит). 14. Рабочее отношение мощности сигнала к мощности шума q2раб, обеспечивающее заданную надежность передачи информации РН. 15. Основные параметры приемной и передающей антенн: коэффициенты полезного и направленного действия, значения ширины диаграммы направленности каждой из них. 16. Пиковую и среднюю мощность излучаемого сигнала. 17. Вероятность ошибки приема (выделения) кодовой комбинации при допустимой вероятности ошибки выделения разрядного импульса РД. 18. Эффективное значение результирующей относительной ошибки сообщения на выходе системы с учетом действия шумовой помехи. 19. Параметры канала управления, способ его организации, протокол взаимодействия.
Контрольные вопросы

6.1. Перечислите основные исходные данные для расчета параметров преобразования.

6.2. Приведите выражение для энтропии сообщения.

6.3. Приведите пример временной диаграммы информационной посылки.

6.4. Перечислите основные энергетические характеристики, используемые при моделировании.

6.5. Какой формулой определяется относительная среднеквадратическая ошибка воспроизведения сообщения, вызванная действием шумовой помехи?
ПЕРЕЧЕНЬ ЧАСТО ИСПОЛЬЗУЕМЫХ СОКРАЩЕНИЙ:
АМ - амплитудная модуляция; 

ВРК  - временное разделение каналов;

ДН  - диаграмма направленности; 

ЗИ  - зондирующий импульс; 

ИС  - импульс синхронизации; 

КвАМн  - квадратичная амплитудная манипуляция;

КИ  - канальный интервал; 

КИМ  - кодовая импульсная модуляция;

КНД  - коэффициент направленного действия; 

ОБП  - одна боковая полоса; 

РЛС  - радиолокационная станция; 

СПИ  - система передачи информации; 

ТЗ  - техническое задание; 

УДС  - угломерно-дальномерная система; 

ФАР  - фазированная антенная решетка; 

ЦП  - центральный пункт.
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Рис. 2.7.  АЧХ  входного сигнала (а) и канала приемника (б)�
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