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Эффективность сигналов цифровой модуляции с непрерывной фазой

Шахгильдян В.В., Колычев О.В.

МТУСИ

Список сокращений:
БФМ (BPSK) – Бинарная (двоичная) фазовая модуляция, ГММС (GMSK) – Гауссовская модуляция с минимальным частотным сдвигом, aГММС (aGMSK) - Гауссовская модуляция с минимальным частотным сдвигом с коэффициентом  a=
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, КАМ (QAM) – Квадратурная амплитудная модуляция, КФМ (QPSK) – Квадратурная фазовая модуляция, ММС (MSK) – Модуляция с минимальным частотным сдвигом, МНФ (CPM) – Модуляция с непрерывной фазой, LПКМНФ (LRC CPM) - Модуляция с непрерывной фазой с частотным импульсом длиной L-символьных интервалов формы приподнятого косинуса.

Переход к цифровым методам передачи аналоговых сообщений вызвал в последние годы значительный рост объемов передачи дискретной информации по каналам связи и появление новых образцов аппаратуры передачи данных. Увеличение спроса на цифровые каналы передачи привело к исследованиям, направленным на максимально эффективное использование полосы частот, уменьшение внеполосных излучений, повышение помехоустойчивости и энергетической эффективности [1]. Интенсивность проводимых исследований в этой области в последние годы заметно повысилась, что конечно связано с совершенствованием элементной базы микроэлектроники и ростом рабочих частот. 
Значительные резервы совершенствования систем передачи дискретной информации заключены в применении модулированных сигналов с непрерывной фазой МНФ (СРМ), эффективно использующих полосу частот. По мере того как "стоимость" полосы частот (естественного ресурса) становится дороже, повышается важность использования таких сигналов. Эффективность использования полосы частот здесь достигается за счет сглаживания фазового импульса сигнала во временной области. Такое сглаживание приводит к концентрации энергии сигнала в узкой полосе, что обеспечивает уменьшение ширины полосы, требуемой для передачи сигнала, и размещение соседних сигналов плотнее друг к другу, практически без взаимных помех.
Большое число степеней свободы сигналов МНФ предоставляет разработчику аппаратуры связи широкие возможности по управлению параметрами сигнала, спектральными и энергетическими показателями, расширяя в конечном счете область применения. В последние годы наблюдается тенденция использования в передающей аппаратуре сигналов МНФ крупнейшими производителями телекоммуникационного оборудования [2].
S(f), дБ
[image: image2.jpg]



Нормированное отклонение частоты (f-f0)Tb
Обратимся к показателям эффективности МНФ.

Спектральную эффективность различных видов цифровой модуляции принято оценивать удельной скоростью передачи: 
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, где B – полоса частот, необходимая для передачи сигнала с выбранным видом модуляции, T – длительность символа (время передачи одного символа), 
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 - скорость передачи информации, 
[image: image5.wmf]M

T

T

b

2

log

=

, М – объем алфавита. Виды модуляции и сигналы с 
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принято считать спектрально-эффективными. Отметим, что нет однозначного определения полосы частот B.

Рис. 1 показывает спектральные характеристики некоторых видов МНФ (MSK и GMSK) в сравнении с QPSK, где введены обозначения:

 f0 – несущая частота, 
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- ширина полосы предмодуляционного гауссовского фильтра по уровню 3 дБ.
Наглядно видна спектральная эффективность сигналов GMSK (растет с уменьшением 
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В Табл. 1 приведены сравнительные характеристики показателя компактности энергетического спектра [3].

Табл. 1: Cравнительные характеристики компактности энергетического спектра

	Вид модуляции
	BT при 
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	90%
	99%
	99.9%
	99.99%

	QPSK
	0.85
	6.2
	9.6
	13.4

	MSK
	0.78
	1.20
	2.76
	6.00

	0.5GMSK
	0.69
	1.04
	1.33
	2.08

	0.25GMSK
	0.57
	0.86
	1.09
	1.37

	0.2GMSK
	0.52
	0.79
	0.99
	1.22


В Табл. 1 введены следующие обозначения:
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где 
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 - спектральная плотность сигнала (энергетический спектр), 
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 - полуширина полосы занятости канала, которая определяет, какая ширина полосы требуется сигналу. Например, по уровню 99.9% нормированная полоса частот для QPSK почти в 10 раз больше, чем для 0.2GMSK.
дБ
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Энергетическую эффективность различных видов модуляции принято оценивать удельными энергетическими затратами: 
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 (где E-энергия, затрачиваемая на передачу одного символа) при заданном значении вероятности ошибки Pb на бит (показателя достоверности передачи дискретных сообщений) в канале с АБГШ (аддитивным белым Гауссовским шумом) n(t) спектральной плотностью 
[image: image15.wmf]0

N

 и при известных параметрах сигнала и канала, 
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. Чем меньше 
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, тем меньше энергетический потенциал P/N0 радиолинии (P – мощность сигнала), требуемый для передачи с заданной скоростью Rb и заданной достоверностью 
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. Виды модуляции с низкими значениями 
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 принято относить к классу энергетически эффективных

Сравнение спектральной и энергетической эффективности отражают Рис. 2., Рис. 3[4]. Отметим: Рис. 2. – для сигналов с частотным импульсом в виде приподнятого косинуса RC эффективность повышается с увеличение параметров M и L, сектор серого цвета показывает класс МНФ сигналов с импульсом LRC, который и спектрально, и энергетически эффективнее относительно сигнала MSK., Рис. 3. - эффективность сигнала возрастает при стремлении к началу координат. На Рис. 2. введены обозначения: 
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- нормированное минимальное евклидово расстояние, h – индекс модуляции.
B/Rb, Гц/(бит/сек)
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Отношение сигнал-шум 
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Efficacy of signals of the digital continuous phase modulation (CPM)

(((((((((((
ОПТИМАЛЬНАЯ ПРОСТРАНСТВЕННО-ВРЕМЕННАЯ КОМПЕНСАЦИЯ ИНТЕРМОДУЛЯЦИОННОЙ ПОМЕХИ В ПРИЕМНОМ МОДУЛЕ АКТИВНОЙ АНТЕННОЙ РЕШЕТКИ

Паршин Ю.Н., Колесников С.В.

ГОУ ВПО Рязанский государственный радиотехнический университет

В связи с широким распространением пространственно-временной обработки сигналов возросла роль антенн в радиотехнических системах. В наибольшей степени это относится к активным антенным решеткам (ААР) и цифровым антенным решеткам (ЦАР) [1], способным воспринять всю информацию, содержащуюся в наблюдаемом электромагнитном поле в раскрыве антенной решетки. Расположение приемо-передающего модуля (ППМ) в каждом элементе ААР, обладающего заметной нелинейностью [1], не позволяет осуществить пространственную фильтрацию помех, что приводит к нелинейным искажениям мощных сигналов в активных элементах ППМ и возникновению интермодуляционной помехи (ИМП). Интермодуляционные искажения (ИМИ) в приемной секции ППМ ААР являются предметом интенсивных исследований [2,3]. Вместе с тем вопросы оптимальной компенсации ИМП в ААР до настоящего времени не рассматривались, что обусловлено, прежде всего, сложностью технической реализации нелинейных алгоритмов пространственно-временной компенсации помех. Развитие техники цифровых антенных решеток открывает новые возможности в этом направлении, что делает актуальным разработку оптимальных алгоритмов компенсации ИМП в ААР.

В соответствии с оценочно-корреляционно-компенсационным подходом [4] оптимальная компенсация помехи состоит в вычитании из наблюдаемого процесса среднеквадратичной оценки помехи, полученной в предположении отсутствия полезного сигнала. В дальнейшем для описания пространственно сосредоточенных помех используется их аппроксимация стационарными гауссовскими марковскими процессами [5]. Исходная помеховая ситуация задается 
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 пространственно сосредоточенными статистически независимыми помехами:
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 – синфазные и квадратурные составляющие, представляемые компонентами многомерных марковских случайных процессов, 
[image: image27.wmf]0

w

 - центральная частота спектра одинаковая для всех помех. Отметим, что выбранная модель синфазных и квадратурных со-ставляющих помех практически не накладывает ограничений на вид моделируемого случайного процесса, так как всякий случайный процесс можно с требуемой точностью аппроксимировать многомерным марковским процессом [5].

В соответствии с известным подходом исследования ИМИ [2,3], использующим функциональные ряды Вольтера, разработана модель ИМП 3-го порядка, возникающих в приемной секции ППМ. Нелинейные преобразования помех в приемной секции ППМ представляются в виде комбинации линейных инерционных и нелинейных безынерционных операций [6,7], реализуемых с помощью линейных фильтров Ф1, Ф2, Ф3 и перемножителя (рис. 1).

Пусть на входе приемной секции 
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- элементной ААР присутствует сигнал 
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, являющийся суммой полезного сигнала 
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 и белого гауссовского шума (БГШ) 
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 с интенсивностью 
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В дальнейшем считаем помехи мощными, что создает ИМИ только для помех, а сигнал и шум практически не искажаются. В результате нормировки по несущественному для рассматриваемой задачи коэффициенту усиления ППМ сигнал на выходе приемной секции 
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-го ППМ имеет вид:
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 – ИМП, полученная в результате нелинейного инерционного преобразования суммы помех 
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Рис. 1

В соответствии с теорией нелинейной фильтрации марковских процессов линейные преобразования в фильтрах Ф1, Ф2, Ф3 описываются системой линейных дифференциальных уравнений. Аналогичными системами дифференциальных уравнений описываются многомерные марковские процессы, задающие синфазные 
[image: image42.wmf](

)

t

A

m

 и квадратурные 
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 составляющие исходных помех 
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. С учетом безынерционного характера преобразований помех на раскрыве ААР полный вектор состояния 
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 содержит: 

– 
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переменных состояния, описывающих квадратурные и синфазные составляющие M помех 
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, задаваемых компонентами L – мерного марковского процесса;

– 
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переменных состояния, описывающих квадратурные и синфазные составляющие сигналов M помех, преобразованных линейными звеньями Ф1, Ф2, Ф3, требующими для своего описания K переменных состояния.

Выражение для сигнала 
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 на выходе перемножителя получается с учетом выделения только 1-й гармоники частоты 
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где 
[image: image52.wmf]n

l

n

k

n

m

n

l

n

k

n

m

Q

Q

Q

I

I

I

3

2

1

3

2

1

,

,

,

,

,

 - синфазные и квадратурные составляющие сигналов помех 
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, преобразованных линейными звеньями Ф1, Ф2, Ф3, в n-ом канале ААР, зависимости квадратурных составляющих от времени для краткости не отмечены. 

Представление синфазных и квадратурных составляющих переменными состояния отдельно в каждом элементе ААР приведет к чрезмерному увеличению размерности вектора состояния 
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. Для уменьшения размерности вектора состояния 
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 введем явную зависимость сигнала помехи 
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 от номера канала  эквидистантной линейной ААР: 
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фазовый сдвиг в n-м канале ААР относительно 1-го канала ААР для сигнала m-й помехи, приходящей с направления, определяемого углом 
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Используя формулу (2), модифицируем  выражение (1) для интермодуляций 
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. В результате уравнение оценки вектора состояния 
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 [5] для случая локальной гауссовской аппроксимации точного решения уравнения нелинейной фильтрации запишутся в виде:
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где 
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– квадратная блочная матрица размерности 
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, составленная из матриц коэффициентов систем линейных дифференциальных уравнений, описывающих формирующие фильтры, которые задают исходные переменные состояния 
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, и матриц коэффициентов систем линейных дифференциальных уравнений, описывающих линейные преобразования Ф1, Ф2, Ф3; 
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– корреляционная матрица шумов наблюдения размерности 
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, которая в силу независимости шумов наблюдения в разных каналах ААР является диагональной; 
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 – диагональная корреляционная матрица формирующих БГШ размерности 
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 – прямоугольная блочная матрица размерности 
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, задающая корреляцию между составляющими 
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. Анализ матрицы производных, записанной в выражениях (3) в квадратных скобках, показывает, что эта матрица является сильно разреженной и её структура полностью определяется 1-ой строкой. 

Полученный алгоритм оценивания пространственно-сосредоточенных  помех с учетом ИМИ в ППМ реализует оптимальную компенсацию помех как составную часть оценочно-корреляционно-компенсационной обработки [4]. 

Методом статистического моделирования проведен анализ эффективности компенсации помех с учетом ИМИ в ППМ. Результаты анализа показывают высокую эффективность нелинейной пространственно-временной компенсации ИМП путем совместной пространственной селекции исходных помех и нелинейной коррекции компенсирующего напряжения. Сравнение с алгоритмом линейной пространственной компенсации для типовых значений параметров ППМ показали высокий выигрыш в помехоустойчивости от применения предложенного нелинейного алгоритма.
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OPTIMAL SPATIO-TEMPORAL COMPENSATION OF INTERMODULATION INTERFERENCES IN THE RECEPTION PATH OF ACTIVE ANENNA ARRAY

Parshin Yu., Kolesnikov S.
Ryazan State Radio Engineering University

At present time, the problem of intermodulation distortion (IMD) becomes especially urgent from the point of view of signal processing in the reception path of active antenna array (AA) [1,2]. The main difference between active AA and passive AA is that each element of active AA comprises a transceiver unit. Consequently, signal reception is accomplished prior to spatial filtering. Mentioned sequence of signal processing causes IMD of strong interferences arriving from diverse directions, i.e. generation of intermodulation products so-called intermodulation interferences.

Great advance in digital signal processing & smart antennas allows one to synthesize nonlinear algorithms of compensation of intermodulation interferences, which can be implemented using state of the art signal processing apparatus [5].

Developed nonlinear algorithm of spatio-temporal compensation of intermodulation interference arises from well-known method of evaluation-correlation signal processing [3] based on nonlinear filtering of multi-dimensional stochastic Markov processes [4]. Clutter signals, causing intermodulation interferences due to nonlinear interaction, are represented as components of multidimensional Markov processes. The model of nonlinear transformation with memory in the reception path of active AA arises from Volterra series and can be presented as combination of memoryless nonlinear transformations and linear transformations with memory.

Analysis of performed statistic simulation of developed nonlinear algorithm reveals great efficiency of spatio-temporal compensation of intermodulation interferences. Comparing developed nonlinear algorithm with linear algorithm of spatial compensation results in conclusion that nonlinear algorithm exhibits large benefit in interference immunity.
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Интерполяция и оценивание производных на основе частотных представлений

Созонова Т.Н.
Белгородский государственный университет

Рассматривается задача оценивания первой производной и интерполяции по дискретным эмпирическим данным. Пусть в результате измерений в эквидистантных точках 
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(1),
области определения некоторого характеризующего физический (природный) процесс параметра 
[image: image82.wmf])
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(2).

Проблема заключается в том, что значения сигнала известны только в некотором наборе точек интервала изменений аргумента вида (1). Поэтому достаточно часто прибегают к построению так называемых интерполирующих функций 
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, области определения которых включают интервал (1), причем в точках измерений (узлах интерполяции) должны выполняться равенства
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(3)
В основе дальнейших построений интерполирующей функции используется представление


[image: image86.wmf]ò

+

=

t

d

f

u

t

u

0

0

,

)

(

)

(

t

t

)



(4),
которое позволяет по производной вычислить интерполирующую функцию.

Для определения производной предлагается использовать класс непрерывных вещественных дифференцируемых функций для которых справедливо представление
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     (5)
где 
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Выбор области определения трансформанты Фурье 
[image: image92.wmf]W

 может быть продиктован априорными сведениями о свойствах сигнала.

Подстановка представления (5) в правую часть (4) позволяет получить соотношение для вычисления интерполирующей функции на основе трансформанты Фурье производной
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(7),
так что интерполяционным равенствам (3) можно придать вид
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     (8),
   где
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Кроме того, налагается условие
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(10)
что позволяет достичь устойчивости вычислений оценки производной, особенно в тех случаях, когда исходные данные получены в результате регистрации значений некоторого физического параметра.

Таким образом, условие (10) с ограничениями (8) определяют вариационную изопериметрическую задачу, решение которой следует искать в классе целых функций.

Нетрудно показать [3], что искомое решение представимо в виде
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(11),
когда 
[image: image98.wmf]W

Î

w

 и нулю в противном случае.

Для вычисления вектора множителей Лагранжа 
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 следует воспользоваться подстановкой представления (11) в левые части равенств (8). В результате нетрудно получить систему линейных алгебраических уравнений
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(12),
где элементы матрицы 
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  - частотный интервал, в котором должна быть сосредоточена максимальная часть энергии интерполирующей функции.

Доказано, что при выполнении условия
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(14),
матрица А будет хорошо обусловлена. Поэтому решение системы линейных алгебраических уравнений (12) будет устойчивым.

Если интервал интегрирования удовлетворяет условию

[image: image107.wmf],

)

(

1

2

p

<

W

-

W

N


(15),
то значения эле-ментов матрицы А будут близки и ее определитель будет близок к нулю. Следовательно, решение СЛАУ вида (12) будет неустойчивым.
После решения СЛАУ (12) для вычислений оценки производной и интерполирующей функции можно воспользоваться соотношениями (4) и (5), куда следует подставить представление (11). В результате нетрудно получить вычислительные формулы
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Еще одна возможность организации вычислений заключается в следующем: пусть заранее известен набор 
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, в которых предполагается в дальнейшем вычисление интерполирующих функций и оценок производных. Тогда, используя (16) и (17) с учетом СЛАУ (12) можно получить следующие вычислительные формулы
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где 
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(21)
Представляет практический интерес случай, когда значения интерполирующей функции и оценки производной вычисляются также в дискретном эквидистантном наборе
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где М – количество дискрет на интервале длиной 
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При этом соотношения (20) и (21) легко преобразовать к виду
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(24)

Удобство применения этих формул заключается в том, что матрицы А, B и C могут быть вычислены заранее и многократно использоваться при каждом новом измерении вектора 
[image: image123.wmf]v
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Таким образом, предложенный метод позволяет сохранить исходные значения сигнала, снизить вычислительные нагрузки за счет предварительного вычисления матриц и многократного их использования для вновь поступивших данных. Заметим также, что интерполирующая функция обладает непрерывными производными любого порядка.

Для иллюстрации работоспособности предлагаемого метода были проведены вычислительные эксперименты, направленные на исследование сходимости процесса интерполяции и оценки производной. В качестве модельного примера была выбрана функция y=cosx. Значения аргумента  
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Для расчета погрешности интерполяции и оценки производной по аналитической формуле было вычислено значение функции и ее первой производной с шагом дискретизации 
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. Данные значения функции в дальнейшем считались «истинными». В качестве узлов интерполяции использовались «истинные» значения модельной функции, взятые с шагом 
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, т.е. каждое пятое значение «истинной» функции. Аппроксимация и оценка производной функции осуществлялась с шагом дискретизации 
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, т.е. осуществлялось восстановление функции в четырех точках между соседними узлами интерполяции. 

Погрешность интерполяции и оценки производной рассчитывалась по формуле
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где 
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 - «истинные» значения функции либо производной; 
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 - значения интерполирующей функции либо оценки производной. 

Границы частотного интервала, в котором должна быть сосредоточена максимальная доля энергии интерполирующей функции определялись по следующим выражениям
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(26),
где M – количество подинтервалов внутри одного интервала интерполяции, r – номер частотного интервала, в котором сосредоточена максимальная доля энергии интерполирующей функции, R - количество частотных интервалов.

Зависимость результата интерполяции и оценки производной от количества узлов интерполяции N, при учете границ частотного интервала, в котором сосредоточена максимальная доля энергии интерполирующей функции, для функции y=cosx приведена в таблице.

Таблица

	Количество узлов интерполяции, N
	q1
	q2
	Погрешность интерполяции, 
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	Погрешность производной, 
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	5
	0
	2.1
	0.0651
	0.1535

	7
	0
	0.7
	0.0104
	0.0257

	9
	0
	0.7
	0.0058
	0.0187

	11
	0
	0.8
	0.0089
	0.0354

	21
	0
	0.8
	0.0019
	0.0150

	31
	0
	0.8
	7.6560*10-4
	0.0087

	41
	0
	0.8
	3.9336*10-4
	0.0059

	51
	0
	0.8
	2.3380*10-4
	0.0043

	61
	0
	1
	2.0804*10-4
	0.0045


На основе экспериментальных исследований вариационного метода интерполяции и оценивания производных по эмпирическим данным можно сделать следующие выводы: при правильном выборе частотного интервала, в котором должна быть сосредоточена максимальная доля энергии интерполирующей функции, интерполяционный процесс сходится, так что с увеличением узлов интерполяции погрешность аппроксимации стремится к нулю; в этих же условиях погрешность оценивания производной тоже стремится к нулю, но гораздо медленнее, чем в случае интерполяции. Следует, также отметить, что метод представляет возможность формирования на основе эмпирических данных сигналов, энергия которых сосредоточена в любом заданном частотном интервале, что важно для задач частотного уплотнения при передаче данных.
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Interpolation and derivative appraisement on basis of frequency presentations

Sozonova T.

Belgorod State University

The article is divorced to the problem of interpolation and derivative appraisement by discrete empirical data. To solving this problem it is recommended to use a class of  approximation functions with a limited increase. In this class we can include functions with a finite range of definition of Furies transformations. 

As a basis to construct an interpolation function is used a formula

[image: image140.wmf]ò

+

=

t

d

f

u

t

u

0

0

,

)

(

)

(

t

t

)


which gives us an opportunity to calculate an interpolation function basis on derivative. For derivative definition is recommended to use a class of analog real differentiable functions for which the next formula is correct     
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where 
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A range of definition of Furies transformations 
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 may considered of our knowledge of signal characteristics. In this article 
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 are the borders of a spectral interval where the most part of the interpolation function energy is concentrated. 

The another aspect of the recommended method is a using of variable principle of minimization the Euclid norm the first  derivative


[image: image149.wmf]min,

)

(

2

1

)

(

2

2

=

=

ò

ò

W

Î

¥

¥

-

w

w

w

p

t

t

d

F

d

f


which permits to achieve a stable calculation derivative appraisement, especially in the cases when a input data is a result of registration of some physical parameter. 

So, the recommended method provides to save the start signal data, decrease a quantity of calculations and get an  interpolation function with analog derivative of any order.

May be mentioned, that the method permits an opportunity to construct the functions based on empirical signal data with energy concentrated in any spectral group, which is important to the problem of spectral compression in data transfer.

Many experiments which are successfully passed, proves the workability of  the recommended method. It is important, that if the spectral interval, in which a maximum energy of an interpolation function is concentrated, is get correctly, an interpolation process and a process derivative appraisement converge,  so that with increase a quantity of interpolation points error of approximation aim to zero. 
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СИНТЕЗ ДИСКРЕТНЫХ СИСТЕМ СИНХРОНИЗАЦИИ (N+2)-ГО ПОРЯДКА С ЗАДЕРЖКОЙ НА N ТАКТОВ ДИСКРЕТИЗАЦИИ С ЗАДАННЫМИ ХАРАКТЕРИСТИКАМИ ПЕРЕХОДНОГО ПРОЦЕССА

Лысиков А.В., Султанов Б.В.

Федеральное государственное унитарное предприятие
«Пензенский научно-исследовательский электротехнический институт» (ФГУП «ПНИЭИ»)

440000, г. Пенза, ул. Советская, 9, (841-2) 59-33-26 nio32@pniei.penza.ru 

К математическим моделям дискретных систем синхронизации (ДСС) с задержкой приводит ряд используемых в технике передачи данных технических решений, например, таких, как использование эффективных алгоритмов построения адаптивных эхокомпенсаторов, отслеживающих частотную расстройку в сигнале дальнего эха [1,2] и т.д. Сложность анализа и расчета таких систем обусловлена высоким порядком описывающих их разностных уравнений. В [3] рассматривалась ДСС второго порядка с задержкой на N тактов дискретизации, передаточная функция линеаризованной модели которой определялась выражением
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где kN1 и kN2 – коэффициенты ДСС и было показано, что с ростом N резко увеличивается длительность переходного процесса в системе.

Этот эффект является следствием изменения расположения в комплексной плоскости корней характеристического уравнения системы, имеющего вид, zN+2(2(zN+1+zN+kN1(z+kN2=0,
(1),
которые определяют её динамические свойства. Наибольшее влияние на длительность переходного процесса оказывают доминирующие корни, обладающие максимальным модулем , значение которого по мере приближения 
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− максимальное значение порядка задержки для каждой пары коэффициентов kN1 и kN2, при котором система остаётся асимптотически устойчивой ) стремится к единице. В этих условиях для того, чтобы получить один и тот же переходной процесс в системах с разной задержкой 
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 можно воспользоваться идеей прямого корневого метода синтеза систем управления [4] и реализовать предлагаемый ниже подход, заключающийся в таком выборе коэффициентов kN1 и kN2, при котором значения доминирующих корней уравнения (1) остаются неизменными, равными значению наибольшего по модулю нуля характеристического полинома системы без задержки (
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). .В докладе выводятся математические соотношения, позволяющие реализовать эту идею.
Как показано в работе [5], наибольшее практическое значение имеет ситуация, в которой корни характеристического уравнения ДСС без задержки (в дальнейшем – задающей ДСС) являются комплексно-сопряженными. В этом случае искомые соотношения могут быть определены на основе формул Вьета [6], устанавливающих взаимосвязь между корнями (1,...,(n и коэффициентами многочлена вида f(x)=xn+a1(xn-1+...+an-1(x+a0в форме следующих соотношений
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(2)
Рассмотрим ДСС с задержкой N=1. При этом в соответствии с (1) ее характеристическое уравнение будет иметь вид
z3(2(z2+(1+k11)(z+k12=0.





(3)
Зададимся целью определить коэффициенты k11 и k12 этого уравнения таким образом, чтобы пара комплексно-сопряженных корней P11 и P12 совпадала с корнями P01, P02 характеристического уравнения задающей ДСС, получаемого на основе (1) при N=0

z2((2(k01)(z+k02=0.

(4)
В соответствии с первой и последней формулами из (2) для корней и коэффициентов (4) справедливы соотношения
P01+P02=2(k01,

(5),

P01(P02=1+k02.


(6)
Уравнение (3) имеет 3 корня: P11, P12, P13, причем мы хотим, чтобы выполнялись равенства

P11=P01;     P12=P02.

(7)
В соответствии с первой формулой из (2) с учетом (3) имеем: P11+P12+P13=2,
откуда, принимая во внимание (7) и (5), получаем
P13=k01.

(8)
Вторую формулу Вьета для уравнения (3) можно записать в виде
P11(P12+P13((P11+P12)=1+k11.
      (9)

Учитывая (7), (6), (8) и (5), на основе (9) имеем:
1+k02+k01((2(k01)=1+k11.

     (10)
Введя обозначения
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на основе (10) получаем:

k11=(1+k02)(D[0]+(2(k01)(D[1].

(12).
Третья формула из (2) для уравнения (3) имеет вид: k12=(P11(P12(P13, откуда с учетом (7), (6), (8) и (11) следует
k12=(D[1]((1+k02).

     (13)
Равенства (12) и (13) (с учетом (11)) позволяют по коэффициентам задающей ДСС определить коэффициенты ДСС с задержкой N=1.

Подобным образом можно вывести аналогичные соотношения и для систем более высоких порядков с задержками N=3, 4 и т. д. Анализ получаемых при этом результатов (в том числе и приведенных выше соотношений (12), (13)) позволяет обобщить их на случай произвольной задержки N, записав соответствующие уравнения для коэффициентов kN1 и kN2 в виде: 
kN1=((1)N+1({(1+k02)(D[N-1]+D[N]((2(k01)};       kN2=((1)N((1+k02)(D[N],
(14),
где D[N] определяется рекуррентным соотношением
D[N]=((2(k01)(D[N-1]((1+k02)(D[N(2].


(15)

Рассматривая равенство (15) как разностное уравнение относительно D[N], можно найти его общее решение. Для этого необходимо предварительно определить начальные условия, то есть значения D[(1] и D[(2]. Их можно найти как решения системы двух уравнений, определяющих в соответствии с (15) значения D[1] и D[0], которые с другой стороны задаются соотношениями (11). Решая при найденных таким образом начальных условиях разностное уравнение (15), получаем общее выражение для D[N], имеющее вид:
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где 
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Полученное выражение для D[N], а также равенства (14) позволяют рассчитать коэффициенты kN1, kN2 ДСС с задержкой N, длительность переходного процесса в которой является приблизительно такой же, как в аналогичной системе с коэффициентами k01, k02 без задержки.
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SYNTHESIS Of DIGITAL PHASE-LOCKED LOOPS  WITH THE DELAY WITH THE PRESET TRANSITIONAL PROCESS CHARACTERISTICS
Lisikov A., Sultanov B.

The Federal state unitary enterprise 
“Penza Research Electrotechnical Institute” (FGUP PNIEI)

Mathematical models digital phase-locked loops (DPLL) with a delay correspond to a series of the engineering solutions used at a data transmission, for example, such, as construction of effective adaptive echo-cancellers, tracing frequency offset in the far echo [1,2], etc. Complexity of the analysis and calculation of such systems is caused by high order of difference equations describing them, (N+2)-order discrete phase-locked loop with a delay on N clock periods of a discrete sampling and a transfer function linearized models 
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where kN1 and kN2 − factors DPLL, was considered in [3] where it has been shown, that with growth N duration of transient in system is sharply magnified. This effect is coupled to variation of a disposition in a complex plane of radicals of a secular equation of the system which are looking like, 

zN+2(2(zN+1+zN+kN1(z+kN2=0,

(1)
The greatest influence on duration of transient is rendered by the dominating radicals possessing the maximum module which value as approaching 
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−maximum value of the order of a delay N for each couple of factors kN1 and kN2 at which the system remains asymptotically stable) In these conditions to receive the same transitional process in systems with a different delay 
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 it is possible to take advantage of idea of a direct rooted method of synthesis of management systems [4] and to realize such choice of factors kN1 and kN2  at which values of dominating solutions of an equation (1) remain constant, equal to value of the greatest modulo zero of a characteristic polynomial of system without a delay (
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).  In the report the mathematical ratios are gated out, allowing to realize this idea.
The practical significance of this problem consists that at the input action representing a phase change of the received signal at presence by a constant frequency offset, duration of transient is time during which DPLL traces a frequency drift of setting oscillation.
In the report the expressions are received, allowing to calculate factors kN1, kN2 ЦСФС with delay N, duration of transient in which is approximately same, as in similar system without a delay with factors k01, k02.
Let's note, that necessary for provision of identical transients of value 
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 are magnified with growth N. It speaks that in system with a delay preservation constant parameters of transient, is possible only due to magnifying of the error caused by input noise as with magnifying 
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Рис. 3.Сравнение спектрально-энергетической эффективности некоторых видов модуляции для вероятности ошибки 10-4








Рис. 1. Спектральные плотности сигналов QPSK, MSK и GMSK.








Рис. 2. Спектрально-энергетическая эффективность МНФ сигналов с частотным импульсом LRC.
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