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Введение 

мех предопределяет противоречивость мер борьбы с ними. 
сигналов

впервые рассмотрены в работе [1]. Наиболее п
позиций теории фильтрации дискретно-непрерывных марковских процессов получены 

р а
полу

приема и обработ

м линии  

мех [1], однако оставляют сложным собственно 

Известно [5], что 

тивоположных сигналов, что не осуще-
 приема. При быстрых изменениях фазы (от 

Обсуждаются результаты статистической теории оценивания когерентных и некогерентных 
сигналов с непрерывными и дискретными компонентами в условиях действия различных 
типов помех. 

Ключевые слова: некогерентный прием, марковские процессы, оптимальная 
фильтрация, компенсаторы помех, помехоустойчивость, обратная связь по 
решению. 

1. 

Для систем радиосвязи важной проблемой является повышение помехоустойчивости 
приема цифровых (дискретных) сигналов при комплексном воздействии помех с различной 
частотно-временной структурой (сосредоточенных, импульсных, флуктуационных). Частотно-
временная дуальность таких по

Вопросы оптимизации приема цифровых  при комплексном воздействии помех 
олно решение этой задачи дано в [2], где с 

алго для различных каналов связи. Р боты [1–4] включают 
ченных ранее при решении общих и частных задач квазикогерентного 

ки сложных сигналов в каналах с флуктуационными помехами и простых 
сигналов в каналах с помехами негау птимальных алгоритмов 
квазикогерентной обработк алов обусловлена необходимостью слежения за параметрами 
синхронизации генераторов сигналов, компенсаторов помех, что в конечном итоге делает 
устройство обработки чувствительным к отклонениям параметров от заданных и приводит к 
срывам слежения, нарушающ

итмы квазикогерентного приема 
ряд результатов, 

ссовского типа. Сложность о
и сигн

им нормальный режи  работы  связи. В определенной мере
робастные алгоритмы фильтрации упрощают структуру устройства обработки сигнала за счет 
исключения подстроек в компенсаторах по
квазикогерентный приемник. 

алгоритмы некогерентного приема не требуют систем подстройки фа-
зы в  устройстве. Вместе с тем при достаточно высоких требованиях к достоверности 
приема энергетический проигрыш некогерентного приема когерентному составляет не более 
1 дБ. С учетом возможностей когерентного приема проигрыш больше на 3 дБ, поскольку в би-
нарных каналах обеспечивается когерентный прием про

 приемном

ствимо известными алгоритмами некогерентного
одного информационного символа к другому) требуется ортогональность сигналов в усиленном 
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 изменяется  медленно, 

. Вли умов пр  ся за
накопления. При этом во ей 

для фазового детектора. Формирова-
орса, Сифорова, Костаса, Прокиса [6]. 

зовой автоподстройки частоты было предложено в 1964 
ма с обратной связью по дискретному параметру (ОСДП) была доказана в рамках теории 
фильтрации дискретно-непрерывных процессов [7, 8]. Идея обратной связи по решению оказы-
вается 

и помехами. 

за ч к  н
содержащихся действием

ΠY(t). Для подробного описания математических моделей процессов вводится 
состоян

ечномерные векторы. Подобный вектор понимается в виде вектора-столбца 

, (1) 

где T —

смы , исключающая фазовые методы манипуляции при передаче цифровых ений. 
Действительно, в случае, когда фаза приходящего сигнала
анализ о

сле [5] сообщ
относительно

предшествующих элементов п  пределить с тре ой точностью начальную 
идаемых сигналов яние ш и этом уменьшает  счет чения времени 

зникает возможность осуществлять прием сигналов с манипуляци

озволяет буем
фазу ож увели

фазы на 180 ° за счет формирования опорного напряжения 
тели опорного напряжения строятся по схемам Пистольк
Использование обратной связи по решению (ОСР) для восстановления несущей в системе фа-

г. Прокисом. Оптимальность алгорит-

плодотворной при некогерентном приеме фазоманипулированных сигналов [9]. 
Цель настоящей работы – на основе марковской теории нелинейной фильтрации 

дискретно-непрерывных процессов расширить класс алгоритмов имального некогерентного 
приема сигналов на каналы енсивными негауссовским

 опт
с инт

2. Оптимальный квазикогерентный прием 

Типичная да а оптимального приема сводится  оценке информатив ых параметров 
X  в сигнале S(t, X). Оценивание сопровождается  помех (t) сообщений,  

понятие 
ия процесса, которое определяется набором данных о его настоящих и прошлых 

значениях и связанных с ними величин [10]. В теории оценивания элементы пространства 
состояний сообщений представляют конечные упорядоченные совокупности действительных 
величин, т.е. кон
(матрицы-столбца) 

{ }T
n21 )t(x...,),t(x),t(x)t( =X

 знак транспонирования; xi(t); ni ,1=  — компонента вектора–переменная состояния, 
являющаяся функцией времени. Если вектор состояния X(t) — функция непрерывного времени, 
то его движение в пространстве состояния определяется векторно-матричным 
дифференциальным уравнением 1-го порядка 

[ ] [ ] ()t(,t)t(),t(,t)t( XXX NXGUXR += )td X

где ][ )t(u...,),t(u),t(u)t( p21
T =U  — известный p-мерный вектор управления; 

[ ])t(),t(,t UXR X  — известная нелинейная функция своих аргументов размером (n x 1); GX — 
матрица возмущений размером (n x r); 

, (2) 
dt

[ ])(...,),(),()( 21
T tntntnt r=XN  — r-мерный случайный 

вектор возмущения. Если )(tXN  является 
описание (2) вектора состояния X(t) совпадает с представлением X(t) в виде 
многокомпонентного марковского процесса [10]. 

Большинство задач оптимального приема сигналов укладывается в следующее 
представление вектора наблюдаемых процессов: 

[ ] )()(,)( tttt YΠXSY += , (3) 

формирующим белым гауссовским шумом, то 

где [ ])(, tt XS  — известная векторная функция своих аргументов, называемая вектором 
полезных сигналов; )(tYΠ  — вектор шумов наблюдения, который описывается 
стохастическим дифференциальным уравнением (СДУ) в форме Коши: 
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[ ] [ ] )()(),(,)( tttttt
dt
d

ΠY NGΠXRΠ += , (4) ΠΠY

)(tN  – вектор стандартных белых гауссовских шумов наблюдения; [ ]⋅ΠR  и [ ]⋅ΠG  – 
соответственно. 

)(

где Π

известные векторная и матричная функции 
С учетом уравнения (2), 0=tU

[ ])(,)()( tttt XSYΠ Y −=  запишем СДУ в форме
, независимости ΠR  от )(tX  и равенства 

 Коши, определяющее вектор наблюдения: 

)(),()(),(
),(

),(),(
),(),(

tt
t

t
td

ΠX SYRXR
X

XSXS
Y +−+

∂
∂

+
∂

∂
=)(

tttt
t

t
dt

ΠΠXX NXGNXG
X

XS
+

∂
∂

+
 (5) 

Таким образом, совокупность уравнений (2) и (5) описывает
векторов состояния и наблюдения. При заданных условиях з
заключается в определении текущей оценки вектора состояния )(tX  по результатам 
непрерывного наблюдения процесса )(tY  на отрезке времени [t0, t). 

. 

с
ем )(tY  да

 математические модели 
адача оценивания (фильтрации) 

Апостериорная плотность вероятности АПВ вектора состояния )(tX  является 
достаточной статистикой, позволяющей получить общее выражение для оптимальной оценки 

)(t∗X  в соответствии с выбранным критерием. АПВ носит условный характер, т.е
)|()( YXWXW ≡ps . 

Д  априорных СДУ (2) и (5) АПВ описывается уравнением Стратоновича, в которое 
наряду данными, определяемы уравнением (2), включает обновляемые 
наблюдени нные, содержащиеся в производной по времени логарифма функции 
правдоподобия [10]: 

ля
 априорными ми 

YYYYYYXY BBAB
X

BY T
T1

T
T

d
d

2
1

d
d

2
1

2
1

dt
d −
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⎫
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⎠
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⎜
⎝
⎛⎞− . (6) YYYYYY AABYX 11T),,t(F −−

⎭⎩
⎟
⎠⎭

−⎟
⎠

⎜
⎛=

 самих использу
а производная по вектору–столбцу 

)(tX  и )(tY  определяются следующими формулами

Y
A

⎩⎝

Здесь выражения в фигурных скобках пред аторы, воздействующие на 
расположенные после этих скобок функции. При вычислении  операторов ют 
обычные правила векторно-матричного исчисления, 

ставляют опер

принимается как вектор-строка. Локальные характеристики диффузии B и сноса A процессов 
: 
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В общем случае уравнение Стратоновича не решается, поэтому используют упрощаю-
щие условия: АПВ аппроксимируют гауссов м распределения, в котором апостери-

ты второго порядка считаются не зависящими от текущего ов
ским законо

орные момен  времени (усл
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 условиях уравнение Стратоновича сводится 
квазиоптимальных ∗

нений для моментов второго порядка, которы
блюдае

 определяются уравнениями для оценок 

ционарности режима фильтрации). При указанных
к системе дифференциальных уравнений для  оценок вектора )(tX  и урав-

е решаются при определенных усреднениях на-
мых данных [10]. 
Структурные схемы устройств приема сигналов

)(t∗X : 

T
),,t(F~),,t(~

dt
)t(d

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
∂

∂
+= ∗

∗
∗

∗

X
YXKYXAX

где K

, (8) 

~  — матрица усредненных моментов второго порядка; локальная характеристика 
,t( ),~ Y∗  определяется соотношением XA

.TTT ⎥⎢ ⎬⎨ ⎟⎜−⎥
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⎬
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⎝ ∂
− −−
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dt
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TTT

X
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⎠

⎜
⎝
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YYYXY ABBXAYXA 1

11
 (9) 

d~ ⎞⎛ Y

⎥
⎦

⎢
⎣ ⎪⎭⎪⎩ ⎠⎝ ∂⎥

⎦⎪⎭⎠ YX 2

Квазиоптимальный алгоритм нелинейной фильтрации непрерывных сообщений, 
определяемый СДУ (8) и соотношением (9), конкретизируется для построения структурных 
схем квазикогерентной обработки сигналов в каналах с негауссовскими марковскими помехами 
[4]. 

При передаче цифровой информации вектор сооб лючает помимо 
непрерывнозначных компонент, соответствующих синхропараметрам сигнала, также и 
дискретные компоненты )(t

щений вк

θ . Дискретный марковский процесс )(tθ  может принимать одно из 

M возможных значений { }M,i;i 1=θ . В цифровых каналах связи интервал времени T, через 
который возможны смены состояний процесса )(tθ , обычно фиксирован. При независимых 
случайных процессах )(tX  и )(tθ  совместное априорное смешанное распределение 
представляется в виде ),()(),( XX tWtPtW ii = , где ),( XtW  — плотность вероятности 

процесса )(tX ; )(tP  — вероятность сооi iтношения t θθ =)( . 

. (11) 

требующему пересчета параметров условных апостериорных плотностей вероятностей 

ации устройства фильтрации. 

Смешанное апостериорное распределение )|,( 0
t
ti tW YX  удовлетворяет уравнению 

Стратоновича, которое допускает два представления [1]: 

))t(,|,t(W)|t(P)|,t(W i
t
0t

t
0ti

t
0ti θ=θ= YXYYX , (10) 

)|,t(W)|t(P)|,t(W t
0t

t
0ti

t
0ti YXYYX =

Представление (10) приводит к так называемому алгоритму переприсвоения, 

непрерывного процесса в моменты смены состояний дискретного процесса. Этот алгоритм 
включает 2/)1( +nMn  уравнен необходимых для реализий, 

При представлении (11) алгоритм упрощается за счет сокращения уравнений до 
2/)1n(nM ++ , однако требует выполнения условия TX >>корτ , где Xкорτ  – время 

корреляции непрерывного процесса )(tX . Как правило, синхропараметры сигнала ),,( θXts
удовлетворяют  у

 
 этому словию, особенно в высокоскоростных системах передачи цифровых 

сообщений. 
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 необ

 вероятностям состояний ),|( 0
∗XY t

ti tP : 

∗∗ =
M

i
tii tFtF

1
0,(),,( XYXθ

. (12) 

Уравнения для квазиоптимальных оценок непрерывных параметров в рассматриваемом 
случае имеют вид (8), где вместо функции ,,( YX∗tF ходимо подставлять ее значение 

),,( YX∗tFθ , усредненное по апостериорным

)

∑
=

∗ttP ),|(), XYY

В первом приближении условные вероятности состояний дискретного процесса для 
текущего времени t определ форму й [1]: яются ло

∑ ∫

∫

=

∗∗

∗∗

∗

ττ+

ττ+

=
M

1j

t

t
jkj

t

t
iki

t
0i

k

k

d),(Fexp)|0t(P

d),(Fexp)|0t(P

),|t(P
XX

XX

XY . (13) 

Для стационарного режима, когда можно исключить уравнения для апостериорных 
моментов из структурной схемы, общее число уравнений сокращается до величины (M + n), что 
существенно упрощает алгоритм фильтрации дискретно-непрерывных процессов. 

Приведенные алгоритмы совместной фильтрации в отличие от известных [1, 2, 10] 
позволяют осуществлять синтез устройств квазикогерентного приема и обработки цифровых 
сигналов для канал  марковскими помехами. ов с негауссовскими

3. Оптимальный некогерентный прием на фоне комплекса помех 

Точное решение задачи фильтрации возможно в частном случае, когда осуществляется 
оценка постоянного случайного параметра X = const на интервале [t0, t). Если совокупность 
параметров X включает информационные X1 и независимые них твующие Xот  сопутс

я путем усреднени
2 

параметры, то АПВ информационных параметров определяетс я совместной 
АПВ с априорной плотностью вероятности сопутствующих параметров ),( 20 XtW  [10]. Для 
некогерентного канала сопутствующими параметрами X2 являются случайная начальная фаза β 
и амплитуда B радиосигнала, представляющего квазигармоническое колебание 

[ ]β+θψ+ωθ=βθ ),,t(t)t(BA),B,, 0 XX cos

0

,t(s , (14) 

где ω  — средняя частота спектра сигнала; A(t) и ψ(t, X, θ) – известные функции аргу
случайная начальная фаза, которая имеет равномерную плотность вероятности 

интервале [0, 2π]; B — случайный коэффициент, отражающий эффект замираний сигнала
 плотность вероятности W(B). 

Типичными для широкополосных цифровых каналов (ШЦК) являются импульсные
полосовые помехи, порождаемые сторонними радиоэлектронными системами. 

, как правило, представляют собой высокочастотные колебания, модулированные
 либо по амплитуде. В полосе ШЦК может оказаться l≥1 таких колебаний, 
пную помеху с интенсивностью, превышающей интенсивность 

широкополосного сигнала. Таким образом, наблюдаемую смесь сигнала (14) и помех 

ментов, 
β — W(β) 
на  и 
имеющий

 и 
Полосовые 

помехи  по 
частоте образуя 
совоку полезного 

жно 
представить в виде 

[ ])t(
l

=

мо

)t(n)t()t(ta),B,,,t(s 0
1k

kkkk +η+β+ψ+ω+βθ ∑y
=

k k k k k 0  
(внутренний шум приемника); )(t

cosX , (15) 

где a , ω , ψ , β  — параметры k-й полосовой помехи n (t); n (t) — белый гауссовский шум 
η  — импульсная помеха. 
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ановке 
помех, который включает адаптивные 

 частоты с оценкой парамет-

Задача оптимальной совместной фильтрации для фиксированных β и B в пост
(15) решена в [1] и сводится к построению компенсатора 
активные фильтры помех на основе схем фазовой автоподстройки
ров βk, ψk и ak, lk ,1= . 

В работе [12] предполагается, что общая полоса спектра ∆ω может быть разделена на l 
участков с помощью полосовых фильтров (ПФ). Если на выходе каждого из l ПФ может 
появиться единственная полосовая помеха, то для ее оценки достаточно использовать 
нелине  йный преобразователь (НП), характеристика которого Z0i(ni), li ,1= , определяется 
плотностью вероятности Wn(ni) мгновенных значений помехи: 

i

in
iii0 dn

)n(WdCn ln
+ , (16) )n(Z =

определяемая с учетом размерности процесса n (t). В работе 
[12] предлагается инять 1−= ФiIC , гд

Общая схема компенсатора полосовых помех приведена на рис. 1, где ОППi – 

где C — произвольная постоянная, i

пр е ФiI  — информация Фишера, соответствующая Wn(ni). 

обна тель i-й полосовой помехи, вырабатывающий решение ружи { }1,0* =niθ  о ее наличии или 

отсутствии за время T0. При наличии помехи 1* =niθ  и включается канал оценки помехи. На 
выходе перемножителя за счет нелинейного преобразования Z0i образуются частотные 
составл

ля согласования задержек в канале обнаружения и оценивания 
в каждый канал. Прямой широкополосный канал с 

ФЧХ )(

яющие помехи, лежащие за пределами полосы пропускания ПФi. Для исключения их 
влияния после перемножителей включаются ПФi, на выходе которых выделяется оценка 
полосовой помехи **

ini nθ . Д
помехи вводится элемент задержки T0 
широкополосным фильтром ШФ0 должен обеспечивать ФЧХ, согласованную с суммарной 

ωϕ  полосовых фильтров канала формирования оценок помех, что обеспечивается за 

счет выравни ов ФЧХ ПФвания наклон i, li ,1= , ωωϕ dd )( , а также включения элементов 
задержки Ti в каждом канале енки помехи. 

 помехи ествляется
 оц

Подавление импульсной осущ  с помощью ограничителя , 
емого после компенса совых помех. Таким образом, ор, 

ый на рис. 1, реализу ве компоненты известной схемы ШОУ ("широкополосный, 
ограничитель, узкополосный") в условиях действия интенсивных  помех. 
Компонента "узкополосный" определяется структурой даль аботки смеси 

)()()( tntsty pp += , где помеха n

 Огр
включа компенсат

нейшей обр

помеху н

тора поло
изображенн ет д

 полосовых

p(t) включает БГШ и некомпенсированные остатки полосовых 
поме м образом ального алгоритма некогерентной обработки сигнала 
можно проводить, полагая а выходе компенсатора белым гауссовским шумом с 
известной спектральной плотн

х. Таки , синтез оптим

остью Np/2. 
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Рис. 1. Компенсатор суммы полосовых помех 

 
При указанных условиях (случайной амплитуде и начальной фазе сигнала) достаточной 

статист держащей доступную информацию о параметрах сигна  является функция 
[13] 

икой, со ла,

),(I),(I),(L 2
sc θ+θ=θ XXX , (17) 

определяемая корреляционными интегралами квадратурных составляющих сигнала (14) 

2

[ ]

[ ] ⎪
⎪

⎭

⎪
⎪
⎫

θψ+ωθ=θ ∫
T

0p
2
c ,dt),,t(tcos),,t(A)t(y

N
2),(I XXX

⎬
θψ+ωθ=θ ∫

T

0
0p

p

2
s

0p

.dt),,t(tsin),,t(A)t(y
N
2),(I XXX

 (18) 

Согласно критерию идеального наблюдателя, решение о наличии сигнала si(t) 
(при θ = θ ) или сигнала s (t) (при θ = θ ) принимается на основе сравнения статистик ),(L iθX  и i j j

),( jL θX . В работе [5] показано, что сигналы si и sj различимы, если они у
условию ортогональности в усиленном смысле, т.е. 

0dt)t(s)t(s
T

0

*
ji =∫    0dt)t(s)t(s

T

0
ji =∫

довлетворяют 

, (19) 

пряженная по Гильберту с периодически где — периодическая функция, со)(* ts j  

продолженной функцией )(ts j . Соотношения (19) означают сохранение ортогональности при 
повороте фазы составляющих одного из сигналов на π/2 или любом другом сдвиге фаз. 

По аналогии с алгоритмом квазикогерентного приема (8) и (12) фильтрация 
непрерывнозначных синхропараметров X(t) сигнала со случайной фазой и амплитудой 
осуществляется в соответствии с уравнениями 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
∂

∂
+= ∗

∗
θ∗

X
YXV

KYXAX ),,t(~),,t(~
dt
d

, (20) 

где функция ),,( YXV ∗tθ  определяется с точностью до постоянного коэффициента 

выражением (17), куда входит оценка ∗θ  дискретного параметра. 
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j [ ]Ttk +  исключает возможность демодуляции сигналов с фазовой 

Формирование оценки )t(∗∗ ≡ θθ  на основе сравнения статистик ),(L iθ
*X  и 

),(L θ*X  на , интервале t k

манипуляцией (см. (19)), в том числе противоположных сигналов )()( 21 tsts −=  для двоичных
цифровых каналов связи, что предопределяет энергетический проигрыш некогерентного
приема ортогональных сигналов когерентному противоположных сигналов. Действительно
функция ),(

 
 

, 
θXL  в случае )t(s),t(s 1θθ =  инвариантна к знаку параметра θ, как и к значению

начальной фазы β сигнала s1(t). 
Вместе с тем в рамках теории оценивания можно можно построить решающее

стройство для оценки θ* на основе алгоритма максимального правдоподобия, приняв θ(
непрерывнозначной (дифференцируемой) функцией. Решение { }11,*

p −=θ  для
противоположных сигналов формируется по правилу 

 

 
у t) 

 

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

θ∂
θ∂

θ+
θ∂
θ∂

θ= *

*
p

*
s*

ps*

*
p

*
c*

pc
*
p

),(I
),(I

),(I
),(I

X
X

X
X **sign . (21) 

С учетом того что время корреляции τкор процесса X(t) превышает длительность 
информационного символа θ, а начальная фаза β и амплитудный коэффициент В сигнала
остается неизменным в течение τкор, время интегрирования в интегралах (18) может быть
величено до τкор>>Т. При этом обеспечивается уменьшение дисперсии выделяемых из шумов
величин cosβ и sinβ. Дифференцирование корреляционных интегралов в (18) исключает их
явную зависимость от θ*, и интегрирование сохраняется в пределах Т. 

4. Некогерентный прием широкополосных ФМ сигналов с инверсной модуляцией 

Рассмотрим использование вышеприведенных алгоритмов на примере построения
тракта обработки широкополосных фазоманипулированных сигналов (ФМ ШПС), которые
применяются в системах CDMA. Существующие квазикогерентные алгоритмы приема таких
сигналов предусматривают построение следящих колец ФАПЧ и слежения за задержкой
сигнала. Начальная синхронизация колец автоподстройки обеспечивается пилот-сигналами. 

Для некогерентного канала сигнал CDMA в упрощенном виде представляется как 

[ ]β+ωτ−θ=βθτ t)t(g),,,t(

θ

Т 
 
 

у  
 

 
 
 
 

s cos . (22) 0

Здесь )(tττ ≡  — случайно изменяющаяся задержка, моделью которой является 
гауссовский марковский процесс 

)t(n)t()t(d
+ατ−=

τ
,  

dt τ

где α —
ационный параметр, принимающий значения 1 с тактовым 

последовательность (ПСП) g(t) принимает значения 1

(23)

 коэффициент, характеризующий ширину спектра процесса τ(t); nτ(t) – формирующий 
БГШ; )t(θ≡θ  — информ ±

±  с интервалом Т. Псевдослучайная 
тактовым интервалом Тэ f1=τ , определяемым частотой генератора тактовой частоты (ГТЧ). 
ГТЧ управляет работой регистра сдвига с обратными связями (РСОС), формирующего кодовую 
ПСП; частота ω0 считается известной на приемной стороне, фаза β – случайная величина, 
равномерно распределенная

нений (20) и (21) с учет  алгоритмы 
фильтрации непрерывного параметра τ и выделения дискретного параметра θ(t): 

 в интервале [0, 2π]. 
На основании урав ом (22) и (23) запишем
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**
pp
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00 coscos

dt  — оператор дифференцирования. 
 с этими уравнениями на рис. 2 построена структурная схема у

 ФМ ШПС. Операция интегрировани

dp ≡
В соответствии стройства 

приема противоположных я на интервале τкор>>Т 
разделяется на интервал Т и (τкор – Т). При этом в каналах с обратной связью по решению (ОСР) 
дополнительное накопление обеспе значений cosβ и sinβ с требуемой 
ошибкой. За счет этого при увеличении кор уменьшение вероятности ошибки Ре 
воспроизведения информационных символов  интеграторы в прямых каналах 
вырабатывают значения отсчетов с интер поэтому последующая обработка может 
быть ре

тактов, где 

чивает формирование 
 τ  обеспечивается 

 θ. Первые
валом Тэ, 

ализована на цифровых процессорах. Операция интегрирования в каналах с ОСР в этом 
случае вырождается в вычисление среднеарифметического значения отсчетов за N 

TN корτ= . 
На схеме рис. 2 введены обозначе ильтр нижних частот; ГУН – генератор, 

); РУ – 
нной 

ния: ФНЧ – ф
управляемый напряжением; ГС – генератор сигнала (колебаний несущей частоты
решающее устройство (sign); КП – компенсатор помех. Для формирования дискриминацио
характеристики (ДХ) схемы слежения за задержкой (ССЗ) используется сигнал g’(t) типа 
"Манчестер", образуемый на выходе перемножителя меандра тактовой частоты m(t) и 
синхронизированной ПСП ** )( gtg ≡−τ . 
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Рис. 2. Некогерентный приемник ФМ ШПС с инверсной модуляцией 

Помехоустойчивость приема дискретных сообщений в рассматриваемом случае 
определяется отношением сигнал/шум pNEq 21 =  на выходе интегратора с интервалом 
интегрирования Т, а также отношением сигнал/шум на выходе интегратора с интервалом 

NTкор =τ  1Nqq =τ . 
Отношение сигнал/шум q на выходе перемножителей П определяет вероятность 

ошибки в решающем устройстве: 

⎟
⎟

⎠
⎜
⎜

⎝
⎥
⎦

⎢
⎣ ++

Φ−
1

1

)N1(q1
. 

В последней записи 

⎞⎛ ⎤⎡
2/12Nq

=e 1P

∫
∞−

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−

π
=Φ

x 2

td
2
texp

2
1)x(  – интеграл вероятности. 

При N >> 1 имеем q ≈ q1, т.е. обеспечивается такая же помехоустойчивость, как и для 
когерентного приема противоположных сигналов. При N → 1 помехоустойчивость снижается 
до уровня, соответствующего некогерентному приему ортогональных сигналов. 



 

67 

, 

4. Шелухин

Кусык

.А // Изв. Белорус. инж. акад. 2002. № 2(14). C. 10–12. 
13. Тихо

5. Заключение 

Предложенные алгоритмы приема дискретных сигналов в каналах с интенсивными не-
гауссовскими помехами позволяют существенно поднять запас помехоустойчивости каналов 
телекоммуникаций за счет эффективной компенсации комплекса помех и модернизации 
алгоритмов некогерентного приема сигналов. Возможность получения при этом 
энергетического выигрыша 3 дБ при использовании противоположных сигналов не исключает 
явления обратной работы, характерного для сигналов с абсолютной фазовой манипуляцией на 
π. Однако это явление устраняется за счет использования псевдослучайных сигналов с 
обычными методами относительного кодирования или применением пилот-сигналов. 

Приведенные алгоритмы некогерентного приема оказываются работоспособными при 
использ  к р  вовании вад атурных методо  модуляции сигналов вместо QAM и QPSK. 

OPTIMAL RECEIVING ALGORITHMS OF DIGITAL SIGNALS 
IN CHANALS WITH INFLUENCES 

V.A. CHERDYNTSEV 

Abstract 

Statistical theory of optimal estimation of coherent and noncoherent signals with continuous 
and descrete components in the conditions with various types of influences are discussed. 
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