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Анализ режима синхронизации в условиях фазового шума (WPM) показал, что существует пороговое значение отношения сигнал/шум (ОСШ), начиная с которого наблюдается устойчивая синхронизация. Для режима, выбранного в [2], соответствующего максимальному допустимому значению диапазона параметра 
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 указанная пороговая величина составляет 10 дБ. На рис.2б приведена зависимость отношения частот двух подсистем от ОСШ. При значительной дисперсии шумового воздействия (
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) наблюдается все учащающееся по мере уменьшения ОСШ проскальзывание (проворот) фазы на 
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 и, как следствие, рассогласование частот.

Указанное пороговое значение является типичным для современных приемников, использующих сигнал с малой позиционностью, таким образом, доказана возможность построения системы связи на базе динамического хаоса.

В действительности фазовый шум не является белым, а может быть представлен полиномиальной моделью

[image: image4.wmf]ï

î

ï

í

ì

>

£

£

=

å

-

=

-

B

0

4

В

0

0

)

(

f

f

f

f

f

h

f

S

a

a

a

,
(2),
где 
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 – коэффициенты, зависящие от параметров устройства, 
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 – верхняя граничная частота (полосы частот ведомой системы ФАПЧ).

Типы шумов можно описать с помощью пяти моделей распределений по полиномиальному закону: фазовая модуляция белым шумом (WPM) при 
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 фазовая модуляция фликкер-шумом (FPM) при 
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 частотная модуляция белым шумом (WFM) при 
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 частотная модуляция фликкер-шумом (FFM) при 
[image: image10.wmf],

3

-

=

a

 частотная модуляция случайными блужданиями (RWFM) при 
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Было проведено исследование влияния шумов с 
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 обладающих той же энергией. На рис.3 представлена зависимость отношения усредненных частот от ОСШ для фазового фликкер-шума.
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Рис. 3. Зависимости отношения усредненных частот от ОСШ для фазового фликкер-шума
Можно заметить, что результаты, не имеют принципиальных отличий от данных, полученных для белого фазового шума. Аналогичная картина наблюдается для остальных типов шумов. Однако это не означает, что зависимость от типа шума отсутствует! Указанное «выравнивание» мощности шума является не правомерным, т.к. на практике мощности всех типов шумов различные. Не маловажным фактором является время наблюдения! Именно от него зависит, сколько компонент шума следует рассматривать.

Заключение. В результате проведенных исследований был установлен диапазон параметров, в котором наблюдается устойчивая синхронизация. Было оценено влияние фазовых флуктуаций различных типов и сделано ряд замечаний по дальнейшему изучению данной задачи. Результаты работы представляют интерес для специалистов в области нелинейной динамики, в частности, динамического хаоса, и специалистов в области скрытной передачи информации.
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CHAOTIC SYNCHRONIZATION RESEARCH OF SECURE INFORMATION TRANSFER SYSTEM

Khodunin А.

Yaroslavl State University
In scientific and technical literature great number of works was discussed in which authors had been offered various schemes of an information transfer on the basis of dynamic chaos. These schemes can be united in some groups, among which: chaotic masking, chaos shift keying, nonlinear signal mixing, using PLL.

From the point of view of an information transfer, it is possible to select chaos shift keying, as the simplest method of modulation which are not losing in security transfer in relation to other methods. It allows easily to raise speed of transfer increasing number of chaotic signals. In this paper combination of chaos shift keying and using PLL is applied. 

Chaotic synchronization in the conditions of phase noise (WPM) research shown threshold value existence of signal/noise relation (SNR) since which steady synchronization is observed. Other types of phase noise hadn’t brought appreciable changes. Reasons of this at first sight paradoxical situation are discussed in the paper. 

Results might be subject of interest for experts in nonlinear dynamics field, in particular, dynamic chaos, and experts in secure information transfer field.

(((((((((((
Мультискоростная система фиксированной связи с МДКР на основе ортогональных последовательностей переменной длины

Архипкин В.Я., Кренгель Е.И.

ООО «Кедах Электроникс Инжиниринг», Россия, г. Москва

e-mail: evgeniy.krengel@kedah.ru 

Известно, что повышение устойчивости к воздействию преднамеренных и непреднамеренных помех и обеспечение работы в сложной электромагнитной обстановке возможно только при применении широкополосных шумоподобных сигналов (ШПС) [1,2]. В системах многостанционного доступа с кодовым разделением каналов  (МДКР) и прямым расширением спектра. (DS-CDMA) преобразование спектра узкополосных сигналов в широкополосные ШПС происходит с помощью прямой псевдослучайной последовательности (ПСП) и последующего уплотнения ШПС на основе кодового разделения каналов (КРК).
Современные сотовые сети системы МДКР обеспечивают в 2-2,5 раза большую пропускную способность, чем системы с временным разделением каналов. Однако при фиксированной связи появляется возможность дополнительного улучшения работы системы МДКР за счет изменения времени задержки приема сигналов от абонентских станций (АС) на центральной станции (ЦС) [3]. Это достигается за счет использования в радиолиниях ШПС на основе ортогональных ПСП. ЦС осуществляет регулировку временных задержек фронтов информационных бит всех АС с точностью до доли длительности чипа ШПС [3]. Благодаря этому обеспечивается синхронная и синфазная по битам работа всех АС, что приводит к полной ортогональности ШПС всех АС на входе ЦС, несмотря на разное время распространения сигналов из-за разных расстояний АС до ЦС. Такой метод доступа называют ортогональным МДКР (ОМДКР). 

Главная отличительная особенность системы ОМДКР – использование двух свойств ШПС одновременно - как радиолокационных сигналов с высокой разрешающей способностью для измерения и регулирования времени задержки сигналов от всех АС и как ортогональных сигналов с нулевой взаимной корреляцией.
Поэтому применение ОМДКР в фиксированной радиосвязи позволяет увеличить пропускную способность абонентских станций  в направлении к ЦС по сравнению с мобильной связью.
Синхронизация системы в обоих направлениях возможна посредством использования пилот-сигналов, которые образованы на основе последовательностей данного ансамбля и ортогональны сигналам информационных каналов. Применение пилот-сигнала позволяет упростить поиск и поддерживать синхронизм во времени между принимаемыми и опорными сигналами в приемнике, облегчить выделение когерентного напряжения в блоке ФАПЧ для когерентного детектирования сигналов синфазной и квадратурной составляющих, задать цикловую синхронизацию всем АС для декодирования помехоустойчивого кода. При этом в качестве последовательностей пилот-сигналов выбираются  последовательности с наилучшими авто и взаимно-корреляционными свойствами. Для того, чтобы ортогональность сохранялась и на входе приемника БС, в системе осуществляется жесткая временная синхронизация всех АС по пилот-сигналу БС и вычисление всех временных задержек прохождения радиосигнала от БС к каждой АС с высокой точностью с последующей компенсацией этих задержек. 

Известно, что при заданном отношении мощностей сигнала и шума помехоустойчивость тем выше, чем больше база применяемых сигналов 
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- длительность сигнала, 
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- скорость телеграфирования. Это следует из-за того, что отношения сигнал/шум на выходе системы по отношению сигнал/шум на входе системы есть выигрыш при обработке, который численно равен базе применяемых сигналов 
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- длительность сигнала, 
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- скорость телеграфирования этой системы.
В системах фиксированной связи с ОМДКР АС зачастую вынуждены работать в условиях различной помеховой обстановки, что приводит к снижению качества приема. Теоретически противостоять этому можно за счет увеличения мощности передатчика ЦС. Однако это ведет к усложнению и удорожанию передатчика, и без того работающего с высоким значением пик-фактора.
В современных DS-CDMA системах (например, стандарта 3G и др.) при неизвестной помеховой обстановке используются ШПС с переменной базой на основе ортогональных кодовых последовательностей переменной длины [2,4], что соответствует передаче информации с переменной скоростью. В результате для тех АС, которые работают в более сложных помеховых условиях, применяют ШПС с большими базами, по сравнению с АС, работающих в условиях малых помех. В системах фиксированной связи с ОМДКР использование ШПС с переменой базой в условиях отсутствия или малой многолучевости в обратном направлении позволяет увеличение базы ШПС (уменьшение информационной скорости) “разменять” на снижение мощности передатчика АС или на увеличение дальности передачи. Это возможно потому, что эффектом «ближний—дальний», который в радиционной неортогональной МДКР требует выравнивание мощностей сигналов от АС на входе ЦС,  в  ОМДКР системе можно пренебречь. 

С целью обеспечения одинаковости характеристик поиска и слежения при всех значениях базы предлагается использовать ортогональные составные ШПС, базовыми элементами которых являются ШПС на основе ортогональных последовательностей {Gk} длины N. При этом в качестве последовательностей пилот-сигналов выбираются последовательности длины N из множества {Gk}. Составные ШПС  длины n x N (n=1, 2, 4, 8,12, …) образуем из ортогональных элементарных ШПС длины N, модулированных ортогональными бинарными последовательностями длины n. В общем случае составной сигнал длины n x N может быть представлен в следующем виде:
Sni=mi1Gk mi2Gk … minGk,

(1),
где mi={mij}  – i-ая модулирующая последовательность, 1(i(r, r(n, 1(j(n.

Двоичные ортогональные последовательности могут строиться  на основе:

· последовательностей Адамара длины 2m  [5];

· идеальных  двоичных  последовательностей Франка длины 4 [6];

· почти идеальных  последовательностей  длины 2(pm+1), p >2  -простое  число[7]; 

- двоичных последовательностей длины 2m -1 с идеальной автокорреляцией (m-последовательностей, последовательностей Лежандра, Холла, Якоби и др.) [5]. 

Пусть при использовании BPSK модуляции и ШПС базой D=N скорость передачи информации  равна B. Тогда при переходе к системе ортогональных сигналов длины n x N и соответственно к базе ШПС  D=n x N скорость передачи информационного канала будет B/n, а общее число таких каналов соответственно возрастет в n раз. Для того чтобы сохранить общую пропускную способность БС неизменной, необходимо использовать в n раз больше ПСП в радиоэфире. Это в свою очередь приведет  к резкому возрастанию пик фактора передатчика, что, безусловно, повысит стоимость БС.

С учетом этого в аппаратуре БС предлагается число информационных каналов оставить без изменений, одновременно увеличив скорость передачи информационного канала за счет дополнительной реализации ортогонального кодирования. Например, одним из способов такого кодирования является выбор одной из r(n ортогональных ПСП с последующим инвертированием ее фазы. В результате скорость передачи одного информационного канала будет равна B(log2r+1)/n и при этом максимальное число ПСП в радиоэфире остается постоянным.
Другим методом повышения пропускной способности при ограниченном  числе ПСП в радиоэфире является манипуляция как с помощью инвертирования фазы нескольких r ПСП, так и с помощью выбора этих r ПСП из общего числа выделенных для данной станции K, где общее число выборов есть число сочетаний  
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 из K по r [8]. При этом число выборов r может меняться в некоторых пределах. Число одновременно передаваемых бит l на одной несущей в этом методе манипуляции определяется следующим образом 
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(2),
где скобки [x] обозначают целую часть х. В случае использования двух несущих, например, на синфазной и квадратурной составляющих, общее число передаваемых бит определяется суммой числа бит синфазного и квадратурного каналов.

Основными преимуществами рассматриваемой системы ОМДКР являются постоянная длина последовательностей пилот-сигналов ЦС и АС и постоянная чиповая частота для разных скоростей передачи, и, следовательно, постоянная ширина полосы частот используемых сигналов. Это обеспечивает быстрый поиск и вхождение в синхронизм независимо от величины базы информационных ПСП. Изменением длины составной информационной ПСП данной АС, можно изменять базу ШПС АС без нарушения ортогональности между ШПС абонентских станций при неизменных параметрах: чиповой частоте и  занимаемой полосе частот.
Выводы.
1. Мультискоростная система фиксированной связи с МДКР на основе составных ортогональных кодовых последовательностей переменной длины при постоянной длине последовательностей пилот-сигналов обеспечивает быстрый поиск и вхождение в синхронизм независимо от величины базы информационных последовательностей.
2. Применение ШПС с переменной базой в условиях отсутствия или малой многолучевости в обратном направлении позволяет увеличение базы ШПС (соответственно уменьшение информационной скорости) “разменять” на снижение мощности передатчика АС или на соответствующее увеличение дальности передачи. 
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Multi-rate fixed DS-CDMA communication system based on Orthogonal sequences of variable length 

Arkhipkin V., Krengel E.

Kedah Electronics Engineering,  Moscow, Russia, E-mail: evgeniy.krengel@kedah.ru 

A fixed multi-rate  DS-CDMA communication system based on orthogonal pseudo-noise sequences (DS-OCDMA) of variable length in forward and reverse links is considered. In DS-OCDMA system the complete orthogonality between subscriber stations (SS) signals eliminates the multiple access interference (MAI). The suggested fixed multi-rate DS-OCDMA is based on orthogonal composite sequences of variable length. For providing  the quick search and synchronization independently of the processing gain (PG) of the different SS pilot signals  constructed on basis of the composite sequences of minimum length are used. The advantages of this DS-OCDMA system are shown. In the downlink, the SS which work with larger interferences can use pseudo-noise signals with larger PG than the SS which work with smaller interference. In the uplink, when the multipath interference is missing or small the pseudo-noise signals with variable PG  provide trade-off between the increase of PG and the decrease of transmitter power or  the range increase. 
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КУМУЛЯТИВНЫЕ КОДЫ С ПОВЫШЕННОЙ ГРАНИЦЕЙ БОКОВЫХ СИГНАЛОВ

Головков В.М.

Институт Электронных Управляющих Машин

В докладе содержатся результаты исследований кумулятивных кодов с границами боковых сигналов, равных  2 и 3. Определены  опытным путём их предельные числа разрядов. 

Проведена классификация известных кодов Баркера (Л1) по трём группам в соответствии с особенностями их  АКФ и показана возможность расширения разрядности одной из групп указанных кодов, используемых в качестве эхо-сигналов, в десятки раз.

Свойства кодов Баркера и других кумулятивных кодов, следует рассматривать как с точки зрения использования их для конкретных целей, так и по характеру их АКФ, выражающих внутреннюю, скрытую структуру кодов.

Как известно, кодов Баркера  9, вот они:

1)   00

2)   01

3)   001

4)   0001

5)   0010

6)   00010

7)   0001101

8)   00011101101

9)   0000011001010

Здесь коды представлены своими минимальными двоичными значениями, но тем не менее мы будем учитывать, что все инверсные указанным коды, а также их реверсивные коды разной полярности также являются кодами Баркера, поскольку данные трансформации сохраняют основные свойства АКФ любых кодов. Эти свойства выражаются следующим уравнением вычисления АКФ n-разрядного кода, в котором принято за 1 принимать величины +1, а  нулям соответствуют  величины  
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(1). 

Коды Баркера характеризуются ограничением абсолютного значения так называемых боковых сигналов для  
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 не более [1], а при 
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 значение АКФ максимально и равно числу разрядов кода. Заметим, что уравнение (1) отвечает апериодическому режиму вычисления АКФ, при котором в каждый момент времени анализируется лишь часть последовательного кода из 
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 разрядов, поступивших в вычислитель, значения остальных 
[image: image27.wmf])
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 разрядов принимаются за 0.

Строго говоря, коды Баркера являются троичными, их двоичное представление принято для более наглядного и краткого представления кодов.

Однако это условия, ограничивающее абсолютные величины боковых сигналов АКФ, можно сформировать для трёх групп кодов в более жёстком виде, рассматривая знаковые различия их боковых сигналов в апериодическом режиме. Например,  коды 2, 3, 7 и 8 можно объединить следующим условием:

Группа № 1   
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(2)
Соответственно коды 1,  6 и 9 объединяет  уже другое условие:

Группа № 2   
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(3)
Остальные коды, а именно 4 и 5 характеризуют  вдвое большие границы боковых сигналов, а именно:

Группа №3    
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(4)
Таким образом, коды Баркера по указанным признакам можно разбить на три группы.

Заметим также, что коды третьей группы, имеющие чётное число разрядов и разнополярные боковые сигналы имеют в режиме взаимокорреляции боковые сигналы равные 2, в силу чего они так же как и коды с номерами 1 и 2 не представляют интереса для передачи информации.

Тем не менее четырёхразрядные коды 4 и 5 являются уникальными в каналах синхронизации, так как их циклические АКФ имеют только нулевые боковые сигналы и при передачи непрерывной последовательности вида:
0001000100010001
(5)
четыре независимых АКФ-вычислителей кодов 0001, 0010, 0100 и 1000, два их которых являются реверсивными кодами двух первых, с повышенноё надёжностью могут определять каждый из четырёх тактов данной синхро-последовательности, сопровождающей передаваемую информацию по другим четырём каналам, что может быть использовано в некоторых случаях.

Как станет видно из дальнейшего изложения, эти количественные отличия в значении боковых сигналов кодов Баркераимеют решающее значение для реализации предложенного автором алгоритма расширения разрядности  кумулятивных кодов с использованием их свойств.. Заметим, что приведённая классификация рассматривает характеристики лишь одного режима приёма и передачи кодов – апериодического режима, в то время как существуют еще режимы: периодический и взаимокорреляции, последний относится к передаче кодов с чередующейся полярностью. Именно режим взаимокорреляции необходим для передачи двоичной информации.

Для кодов Баркера с нечётной разрядностью АКФ апериодического режима определяет выполнение условия того же самого значения боковых сигналов и в двух других режимах, важных для передачи информации. Это следует из того, что при чётном числе разрядов частичного кода, анализируемого вычислителем АКФ, боковые сигналы равны нулю(иначе они были равны в крайнем случае двум, что противоречит определению данных кодов. Поскольку при периодической корреляции и при взаимокорреляции вычислительАКФ анализирует все 
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 разрядов, содержащих чётное число разрядов одного кода и нечётное – другого, то вклад в АКФ части, связанной с нечётным числом разрядов, будет равен +1 или -1, в то время как вклад другой части с чётным числом разрядов будет равен нулю, обеспечивая тем самым абсолютное значение бокового сигнала не более единицы.

Одно из направлений расширения кодов, аналогичных по свойствам кодам Баркера связано с поиском кодов повышенной разрядности, но с неизбежно большими значениями боковых сигналов. Смысл таких поисков заключается в том выигрыше, который может быть получен за счёт повышения отношения сигнал/шум. Последнее связано с тем, что полезный сигнал пропорционален числу разрядов, а суммарный сигнал шумов даже при анализе одной точки в такте кода пропорционален корню квадратному из числа разрядов кода.(Л1). 

Условия появления таких кодов, если их оценивать по ограничению боковых сигналов на уровне двух и более уже не могут определяться одной АКФ апериодического режима.

Периодический режим передачи и приёма кодов Баркера характеризуется непрерывной последовательностью одного и того же кода, вследствие чего боковые сигналы АКФ будут определяться суммой поступающего и уходящего кодов. Для данного случая
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(5)
Режим взаимокорреляции характеризуется непрерывным чередованием прямого и инверсного кодов Баркера и поскольку чередующий коды разнополярны, то боковые сигналы взаимокорреляции (ВКФ) определяются не суммой, а разностью двух составляющих
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(6)
Задаваясь максимальными значениями боковых сигналов от 2 до 3, автор провёл программный поиск кумулятивных кодов с максимальным числом разрядов равным 31.

При абсолютном значении бокового сигнале не более 2, используя уравнение (1), удалось получить следующие двадцати восьмиразрядные коды апериодического режима:

№ 1     0001100011111101010110110110,

№ 2     0001111000100010001001011011,

№ 3     0011100011111110101001001101,

№ 4     0100101101110111011100001110.

С боковым сигналом 2 имеются также два 25-разрядных кода и шесть  кодов с разрядностью 21.

25-разрядные коды 0001100011111101010110110  и  0011100000001010110110010 интересны тем, что они образуют сопряжённую пару двухканальных кодов с оуммарным боковым сигналом на всех трёх режимах не более 2., обеспечивая таким образом соотношение сигнал/помеха  равный 25.

Наибольший интерес с боковым сигналом не более 2 представляют четыре 18-разрядные коды:

№ 1     000001011010001100,

№ 2     000011110101100110,

№ 3     001100111110100101,

№ 4     010100001111011001.

Боковой сигнал приведённых выше кодов не превышает 2 во всех трёх режимах работы, при этом коды № 2 и № 4 не имеют постоянной составляющей(при положительных сигналах 1 и отрицательных 0). Кроме того коды № 2 и № 3  в апериодических режимах имеют положительные боковые сигналы только с амплитудой, равной единице. Коды более высокой разрядности с подобными свойствами не обнаружены вплоть до разрядности 30 и вряд ли существуют.

Интересные свойства обнаруживают некоторые кумулятивные коды нечётной разрядности с боковыми сигналами не выше 3. Значительная часть подобных кодов имеет нулевые боковые сигналы в чётных тактах, что означает равенство нулю одной из двух сумм формул (5)_ и (6) и автоматически обеспечивает режимы периодичности и взаимокорреляции при том же уровне боковых сигналов. Такие коды встречаются при нечётном числе разрядов вплоть до 29. С разрядностью 31 их не существует, скорее всего их нет и с более высокой разрядностью.

Наибольшей привлекательностью обладают коды с разрядностью 
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, у которых боковые сигналы либо 
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, либо 
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 и к числу которых относятся 7 кодов с разрядностью 29:

№ 1      00001001111011001110100111010,

№ 2      00001110001000110111011011010,

№ 3      00011000111111001010110110010,

№ 4      00011000111111101010110110010,

№ 5      00100001001011101111000101110,

№ 6      00100001101111001011100101110,

№ 7      00100101101110111011100001110.

Применение указанных кодов в апериодическом режиме (в качестве эхо-сигналов) даёт соотношение сигнал/шум 29:1, а в режимах, необходимых для передачи информации, данное соотношение становится равным 29:3 со значительным относительным ослаблением сигнала фонового шума.

Результат поиска кумулятивных кодов с боковыми сигналами более 1 показывает, что относительное соотношение основного сигнала к боковому остаётся с ростом разрядов невелико и находится на уровне около 10. В то же время поиск показал наличие значительного количества  кодов в апериодическом режиме с боковым сигналом равным 1. Естественно, представляет интерес верхняя граница подобных кодов как и сами коды, кумулятивные свойства которых могут быть использованы в устройствах формирования эхо-сигналов.

Как было подмечено автором, указанные кумулятивные коды могут быть построены по простому алгоритму с использованием  свойств кодов Баркера первой группы. 

Алгоритм получения кумулятивных кодов большой разрядности и с минимальным (равным 1) боковым сигналом в апериодическом режиме, основан на расширении кодов Баркера путём умножения их исходной разрядности 
[image: image37.wmf]n

 на одно из чисел, которые определяют длину первой группы кодов Баркера и в образовавшейся цепочки кодов инвертировать те 
[image: image38.wmf]n

-разрядные группы, положению которых соответствуют нулевые значения в исходном коде. В качестве примера рассмотрим данное правило на 7-разрядном коде Баркера 0001101, после семикратного повторения данного кода и инверсии четырёх групп по числу и по расположению нулей в исходном коде, получим код:
1110010111001011100100001101000110111100100001101.

В апериодическом режиме сигналы АКФ данного 49-разрядного кода составит следующую последовательность:
1,0,1,0,1,0,-7,0,1,0,1,0,1,0,1,0,1,0,1,0,-7,0,1,0,1,0,1,0,1,0,1,0,1,0,-7,0,1,0,1,0,1,0,-7,0,-7,0,-7,0,49

Рассмотрение данной последовательности приводит к следующим выводам:

1) Новообразованный код имеет то же самое соотношение сигнал/шум как и исходный код Баркера;

2) Боковые сигналы чётных циклов равны 0, что означает сохранение свойств образованного кода во всех трёх режимах;

3) Положительные боковые сигналы не превышают значения 1, что для апериодического режима даёт соотношение сигнал шум равный 49/1.

Математическое описание алгоритма построения расширенных кумулятивных кодов, в основе своей опирающих на коды Баркера первой группы, можно представить в виде простого символа с двумя индексами, верхним и нижним, указывающих на число разрядов в звене и число звеньев в итоговом построенном коде. Разумеется, набор индексов определен числами 2, 3, 7 и 11, т.-е. разрядностью всех трёх кодов первой группы. Таким образом, все коды, образованные по данному алгоритму, можно представить в виде: 
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 и 
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, разрядность которых определяется произведением индексов при литере 
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, указывающей автора исходных кодов. 

Теорема. Если 
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 являются 
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-разрядными  и соответственно 
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-разрядными кодами Баркера с боковыми сигналами  
[image: image60.wmf]0

 или 
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 в апериодическом режиме, то последовательный 
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 -разрядный код построенный из 
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входящих кодов 
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 или из 
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входящих кодов 
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, так что порядок прямых или инверсных входящих кодов определяются порядком 0  и 1 образующего кода 
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 в первом случае и 
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- во втором, то АКФ образованной последовательности имеет нулевые боковые сигналя в четных циклах, а в нечётных циклах боковые сигналы  принимают значения 
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  или 
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Доказательство:
Строгое в общем виде математическое доказательство указанных свойств кодов, образованных указанным алгоритмом достигается выкладками с привлечение уравнений (5), каждое составляющая сумма которых умножается на 
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 или 
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 в соответствие с полярностью того или иного кода 
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 и затем подсчитывается полный боковой сигнал АКФ. Однако данные выкладки занимают больше места, чем сами коды, среди которых практическое применение могут найти три-четыре кода.

Поэтому ограничимся лишь определением максимальных отрицательных сигналов.

Пусть код 
[image: image75.wmf]l

k

B
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 разрядным последовательным кодом из 
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 кодов 
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. Рассмотрим значения АКФ для сдвигов, кратных 
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, равных 
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. В этом случае каждый из кодов 
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 либо его инверсии 
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 дают в сумму бокового сигнала 
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 либо 
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, при этом по аналогии с кодом 
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 общий боковой сигнал при чётном числе 
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 будет равен нулю, а при нечётном 
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 равен 
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 либо 
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 в заключительном такте. 

Последние 
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 тактов характерны тем, что при их нечётности боковые сигналы также становятся равными 
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, как это видно из примера 49-разрядного кода, что обусловлено отсутствием поразрядной компенсации в зоне формирования основного сигнала. 

Интересно отметить, что предлагаемый алгоритм не даёт полезного эффекта, если его применить к кодам Баркера с положительной единицей бокового сигнала в апериодическом режиме. В этом случае все боковые сигналы АКФ становятся положительными, как и основной сигнал. 

Из приведённых кодов интерес могут представить коды с разрядностью 33 и выше, хотя бы на том основании, что семёрка 29-рязрядных кодов имеет преимущество в величинах отрицательных боковых сигналов. Тем не менее 49-разрядный код 
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, 77-разрядные коды 
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 и 
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, а также 121-разрядный код 
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, у которых положительный боковой сигнал ограничен единицей, а соотношение основного сигнала к отрицательным боковым то же самое, что в кодах Баркера, все эти коды могут быть успешно применены прежде всего в качестве эхо-сигналов, а возможно и в передаче информации, поскольку и в периодическом режиме и в режиме взаимокорреляции они сохраняют абсолютные значения боковых сигналов апериодического режима.
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CUMULATIVE CODES WITH BORDERS OF THE SIDES SIGNALS
Golovkov V.

Institute of Electronic Control Computers, Moscow

In the report results of researches of cumulative codes with borders of the sides  signals equal 2 and 3 contain. Their limiting numbers of categories are defined by practical consideration. Classification of known codes of Barker (Л1) on three groups according to their features AKF is spent and possibility of expansion of word length of one of groups of the specified codes used as echo-signals, in tens times is shown.
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КУМУЛЯТИВНЫЕ ФУНКЦИОНАЛЬНЫЕ ОТРЕЗКИ

Головков В.М.

Институт Электронных Управляющих Машин

Термин кумулятивные функциональные отрезки относится к коротким непрерывным последовательностям, имеющим резко выраженную, АКФ. В докладе содержатся результаты исследования двух видов периодических синусоподобных последовательностей, периоды смены фаз которых меняются в одном случае по параболическому закону, в другом – по экспоненциальному. Выяснен наилучший вариант по отношению основного сигнала к боковому сигналу, установлена зависимость данного отношения от периодов последовательности, рассмотрен вариант функциональных отрезков без постоянной составляющей.

Использование для передачи информации сигналов в виде функциональных отрезков и последующего их преобразовании на приёмном устройстве на согласованных фильтрах известно (Л1), роль такого фильтра по существу сводилась к проведению операции “свёртки”,  вычисляющей автокорреляционную функцию (АКФ) поступающего сигнала.

Реализация подобных фильтров на линейных компонентах была далека от идеальной и не позволяла использовать свойства функциональных отрезков в полной мере.

В настоящее время подобная задача может быть реализована в дискретном виде, благодаря появлению широкого круга так называемы ПЛИС (Программируемых логических интегральных микросхем), способных “ощупывать” входной сигнал на частотах до одного гигагерца (1000МГц) и выше. Иными словами, для множества практических применений полоса пропускания современного вычислителя АКФ может настолько превышать ширину спектра требуемого функционального отрезка, что реализация АКФ может быть близка к идеальной. 

Основная проблема решаемой задачи применительно к передаче и приёму дискретной информации на уровне шумов заключается в поиске функциональных отрезков, дающих наиболее выраженную АКФ на конечном отрезке времени, способном разместить неограниченное число видов функциональных сигналов. A priori  подобный отрезок должен иметь наиболее широкий частотный спектр и это соображение заставляет искать решение в синусноподобных сигналах с непрерывно меняющейся частотой. Очевиден тот факт, что чем шире спектр формируемого сигнала, тем форма АКФ ближе к идеальной, то-есть, к 
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-функции, поэтому задача поиска кумулятивных функциональных отрезков заключается в поиске некоторого компромисса между шириной спектра и соотношением основной сигнал/боковой сигнал. Кроме того, интерес представляют и функции не содержащие постоянной составляющей.

Предметами настоящего исследования являются две синусоподобные функции, каждая их которых определяется в конкретных границах своего аргумента, под которым понимается время.

Первая функция имеет вид с параболическим изменением периодичности
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где переменная x меняется от  0  до своего граничного значения, определяющего число “периодов” последовательности. 
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Во второй функции периодичность меняется по экспоненциальному закону
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с тем же ограничением  аргумента.

Оба функциональных отрезка имеют, как следует из выражений (1) и (2) нулевое значение в начале отрезка 
[image: image100.wmf])

0

(

=

x

. При анализе последовательностей с целью сравнения их АКФ принимаются следующие правила:

- одна и та же граница переменной 
[image: image101.wmf]x

,

- верхняя граница аргумента синуса кратна 
[image: image102.wmf]p
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.

Эти правила позволяют наглядным образом оценить автокорреляционные свойства двух функций, а полное число периодов позволяет минимизировать положительную составляющую функциональных отрезков, что имеет значение для уменьшения влияния низкочастотных помех. 

Если принять за наибольшее значение переменной 
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 некоторую величину 
[image: image104.wmf]a

, то мы установим зависимость между константами в каждой из  двух последовательностей.

Для последовательности (1) получим
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а для второй 
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где 
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 - любое целое число.

Поскольку число различных  значений 
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невелико, то для вычисления АКФ на фиксированном отрезке 
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 и выбранного числа периодов удобнее пользоваться в одном случае парой 
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 и 
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, а во втором парой 
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 и 
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, выразив через общий коэффициент 
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 и 
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. Проведя преобразование (3) и (4) получим:
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и для второго отрезка
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Таким образом, при вычислении АКФ с использованием программ, функций и операторов MATLAB можно получить семейство характеристик от двух переменных, задавая в качестве исходной переменной границы и шаг константы 
[image: image119.wmf]k

.

Для поиска оптимальных значений удобнее вычислять АКФ семейства функций с одинаковым числом смены фаз и зависящих лишь от одного параметра 
[image: image120.wmf]k

. 

Тогда первая и вторая функции преобразуются на языке MATLAB с пределами аргумента  0 ≤ x ≤ 5 в следующем виде:
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=sin(k(i)*(x.^((log(m*2*pi)-log(k(i)))/log(5))))
(7)
И
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=sin(k(i)*(exp(((log(m*2*pi+k)-log(k(i)))/5)*x)-1))

(8)
На рис.1 слева приведен исходный функциональный двухпериодный отрезок первого вида с изменением частоты по кубической параболе и описываемый программой MATLAB (как и все последующие формы сигналов на участке 0 ≤ x ≤ 5 ) следующей формулой:
y=sin(0.100530964*(x.^3))
(9)
В данном случае коэффициент 
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 вычислен из уравнения  (3) в предположении, что 
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Рис. 1.
Как известно, вычисление АКФ сводится к интегральному преобразованию функции 
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(

x

F

, заданной в границах отрезка 0≤x≤5 по правилу свёртки. При дальнейших расчётах на MATLAB исходная проверочная функция представлялась на отрезке от 
[image: image129.wmf]5

-

 до 5 и разбивалась на 2
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частей, с номерами, возрастающими справа налево. На отрезке от 
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 до 0 значение 
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 устанавливалось равным 0, что делало возможным проследить АКФ на всех фазах апериодического режима: от начала приёма функционального сигнала до полного его выхода из окна АКФ. Для указанных допущений функция свёртки имеет вид:
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Выражение (10) поясняется на рис.2, где верхний прямоугольник отражает проверочную матрицу, хранящую 2N своих последовательных значений , а нижний, входящий справа налево, – входной функциональный сигнал, представленный в непрерывном или дискретном виде со смещением на i позиций.
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Рис.2

АКФ функции (7), представленной на рис.1(а) для 0,01< 
[image: image136.wmf]k

< 0,1 и 
[image: image137.wmf]2
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, имеет вид сигнала 
на рис.1 (b), откуда следует, что соотношение основного сигнала АКФ к боковому соответствует 15:1, что значительно превышает аналогичные показатели для кодов Баркера (Л2) с тем же числом смены фаз исходного сигнала
Проведённые исследования, как и ожидалось, показывают на увеличение данного соотношения с увеличением 
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 числа периодов. Однако больший интерес представляют функции 
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, дающие при том же числе периодов лучшие результаты. Исходная функция и АКФ для
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 и 
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=3 приведены на рис.3 (a) и (b) соответственно.
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Рис.3/
Результат свёртки экспоненциальной функции 
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 для указанных параметров показал высокое (более 50) значение основного коэффициента АКФ. Для 
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=4 основной показатель АКФ также выше аналогичного соотношения для параболической функции 
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Экспоненциальные кумулятивные функции дают отличные качества АКФ и для более коротких по числу периодов в том случае, если применять их дополнительную модуляцию ещё одним синусоидальным сигналом. Например, АКФ такой двухпериодной функции   y=sin(0.125*x.^2).*sin(0.0008042477193*(x.^6))      (11)
приведённой на рис.4 (а), имеет идеальную форму (Рис.4 (b)), снимающую все вопросы соотношения основного и бокового сигналов.
Интересно отметить, что преобразование данных функциональных последовательностей в кодовые, где для троичной кодовой системы за 0 принималось значение 
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 между -0.33 и +0.33 , соответственно две другие области синуса по обе стороны первой за 
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 и +1, показало хорошее соответствие двух АКФ, точной и приблизительной. Ещё большую точность с незначительными боковыми сигналами показало разбиение области значения синуса на пять равных частей, представляемых как 
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, 
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, 0, +1 и +2.
Полученные результаты свидетельствуют о высокой кумулятивной способности непрерывных функций, имеющих в сравнении с кодовыми последовательностями с тем числом смены фаз более равномерную и компактную полосу частот. Недостатком приведённых функциональных последовательностей можно считать наличие в них существенной постоянной составляющей.

Существует несколько путей формирования кумулятивных функций без постоянной составляющей:

-  сдвиг исходной функции по амплитуде на определённую величину; 

-  амплитудная модуляция кодовой последовательности;

-  формирование в одной функции прямой и инверсной реверсивной последовательности;

-  относительное уменьшение одной из полярностей последовательности;

-  сдвиг по фазе исходной функции.
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Рис.4/
Рис.5 иллюстрирует третий способ из перечисленных вариантов, когда приведённая ниже сложная функция объединила в себе два аналогичные, но взаимоинверсные функции с пределами аргумента  -5 ≤ x ≤ 5: 

y=sin(0.0162*x).*sin(0.001206371579*(x.^6))

(12)
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Рис.5/
АКФ данной функции (рис.5 (a), (b))  свидетельствует, что соотношение сигнал/боковой сигнал находится на уровне 5. Последнее может показаться недостаточным, однако данная функция безразмерна по причине полной компенсации низкочастотной помехи, то есть тех помех, спектр которых много ниже спектра исходного сигнала.

Автор выражает признательность своим коллегам,  сотрудникам ИНЭУМ Дорофееву А.И. и Зуеву А.Г. за оригинальные программы и консультации по применению MATLAB.
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CUMULATIVE  FUNCTIONAL PIECES
Golovkov V.
Institute of Electronic Control Computers, Moscow
The Term cumulative functional pieces concerns the short continuous sequences having sharply expressed АКF. In the report results of research of two kinds periodic sinus sequences, the periods of which or change of phases vary in one case under the parabolic law, in other – on exponent. The best variant under the relation of the basic signal to a sides signal is found out, dependence of the given relation  on the sequence periods is established, variant of functional pieces without a constant component are considered.
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ПРОГРАММНО-АППАРАТНАЯ РЕАЛИЗАЦИЯ СИГНАЛОВ СО СЛОЖНОЙ ЧАСТОТНО-ВРЕМЕННОЙ СТРУКТУРОЙ 
Кириллов С.Н., Бердников В.М., Крешихин Д.Н.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Введение. Актуальной является задача реализации различных видов модуляции с помощью одноканального программно перестраиваемого модулятора. Основным требованием к такому модулятору является возможность формирования большинства используемых в современных радиоэлектронных системах видов модуляции [1]. Наилучшим способом реализации такого подхода является применение программно-аппаратного алгоритма формирования сигналов, когда основные вычислительные операции выполняются быстродействующим цифровым сигнальным процессором программно, а высокочастотная обработка сигнала выполняется аппаратно. Применение данного алгоритма является актуальным как в телекоммуникационных, так и в радионавигационных системах.

Данный подход позволяет при различных мешающих факторах быстро реализовать наиболее оптимальные виды модуляций, в частности при действии узкополосных помех, которые сильно влияют на точность оценки параметров сигналов и синхронизацию в приемниках радионавигационных систем. Так в случае радиоэлектронной борьбы противником, определившим несущие или поднесущие частоты, могут быть поставлены узкополосные помехи высокой интенсивности [2]. В спутниковой навигации это приводит к значительному ухудшению точности определения местоположения и даже к срыву синхронизма. Кроме того, представляет интерес синтез кодовых последовательностей (КП) для существующих и перспективных сигналов СРНС с целью уменьшения влияния узкополосных помех на точность позиционирования.

Постановка задачи. Функциональная схема программно-аппаратно реализованного модулятора изображена на рисунке 1, где ЦСП – цифровой сигнальный процессор выполняющий основные вычислительные операции, ЦАП1 и ЦАП2 – цифро-аналоговые преобразователи для синфазного и квадратурного канала, ЦСЧ – цифровой синтезатор частоты, КМ – квадратурный модулятор, ГЧ – генератор частоты, УМ – усилитель мощности.
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Рис. 1.
На основе анализа аналитических записей таких видов модуляции как ФМн, ЧМн, ЧМн с НФ, МЧМ, КАМ, ODFM и др. была получена обобщённая форма представления этих сигналов в виде двух квадратур:
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Данная форма записи позволяет программно, изменяя параметры формирования, получать различные виды модуляции. Таким образом, возможно на основе анализа помеховой обстановки и требований к пропускной способности канала связи выбирать требуемые виды модуляции, в том числе при борьбе с узкополосными помехами. Для примера в качестве сигналов со сложной частотно-временной структурой рассмотрены BPSK, BOC(1,1), MBOC(6,1,1/11), используемые в СРНС GPS, а также запланированные для СРНС Galileo и возможно в будущем - в СРНС ГЛОНАСС [3]. Известно, что спектральные и корреляционные свойства этих сигналов в значительной мере определяются выбором КП [4]. В СРНС используют ансамбли частотно-сдвинутых М-последовательностей (ГЛОНАСС) и последовательности Голда (GPS, Galileo) обладающие хорошими корреляционными и спектральными свойствами. В [5, 6, 7] показано, что в результате синтеза КП возможно сформировать сигналы с более высокими параметрами, в том числе с провалом спектральной плотности мощности (СПМ) в полосе действия узкополосной помехи без существенного ухудшения потенциальных точностных характеристик системы.

Синтез КП заключается в минимизации функционала следующего вида: 

[image: image158.wmf]2

0

()(1)/

FGGf

aab

=-+-D

, где 
[image: image159.wmf]0,1

a

=

 - параметр оптимизации, 
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 - СПМ синтезируемого сигнала, 
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 - СПМ сигнала приближения с провалом в полосе действия узкополосной помехи, 
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 - эффективная ширина спектра синтезируемого сигнала, 
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D

- полоса пропускания приемника. Компромисс между первым и вторым слагаемым был выбран с целью минимизации ухудшения потенциальной точности позиционирования при синтезе сигналов с провалом в полосе действия помехи, так как известно, что параметр 
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 косвенно определяет нижнюю границу среднеквадратического отклонения (СКО) оценки задержки сигнала в белом гауссовом шуме 
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Описание эксперимента. Исследования производились методом имитационного моделирования при числе реализаций не менее 
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. В качестве сигналов, для которых синтезировались кодовые последовательности, были выбраны сигналы с BPSK, BOC(1,1), MBOC(6,1,1/11) модуляцией. Число элементов КП 
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МГц. Доплеровский сдвиг частоты 
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 и задержка сигнала 
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 считались постоянными в течение интервала времени обработки сигнала. В качестве узкополосной помехи использовался отфильтрованный белый гауссовский шум в полосе, равной 10 % ширины основного лепестка спектральной плотности мощности (СПМ) полезного сигнала. При этом центральная частота помехи изменялась случайным образом по равномерному закону в пределах основного лепестка СПМ полезного сигнала расположенного на несущей частоте (на поднесущих для BOC(1,1) и MBOC(6,1,1/11) сигналов). Эксперимент проводился в широком диапазоне отношений сигнал-(шум+помеха) -50…20 дБ. 

В процессе имитационного моделирования в качестве устройства обработки сигналов BPSK, BOC и MBOC использовался квадратурный коррелятор. Структурная схема исследования BPSK, BOC и MBOC сигналов показана на рисунке 2. Далее на основе вычисления задержки сигнала решалась навигационная задача псевдодальномерным методом, и оценивалось среднеквадратическое отклонение (СКО) абсолютной координаты 
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(корень квадратный из суммы квадратов СКО всех координат). 
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Рис. 2.
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Рис. 3.
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