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Аннотация. Проведено численное моделирование сверхширокополосной 

(СШП) шумовой системы передачи информации с расширением спектра. 

Внесение цифровой информации выполняется в процессе кодовой 

спектральной модуляции СШП шумовых сигналов. Когерентное сжатие СШП 

шумовых сигналов в приемнике производится в результате двойной 

спектральной обработки. Исследованы спектральные и корреляционные 

характеристики принятых СШП шумовых сигналов при передаче бинарной 

информации в канале с аддитивной гауссовой помехой.  

Ключевые слова: сверхширокополосные системы связи, шумовые сигналы, 

расширение спектра, корреляция, модуляция, численное моделирование. 

Abstract: Numerical simulation of ultra wideband (UWB) noise communications 

based on spread spectrum technique is performed. Digital information is inserted into 

continuous noise signals in result of code spectral modulation. Coherent compression 

of UWB received noise signals is accomplished by means of double spectral 

processing. Spectral and correlation performance of UWB communication system is 

investigated for single-ray channel with additive Gaussian white noise.  
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Введение 

Телекоммуникационные системы с расширением спектра (SSC-Spread 

Spectrum Communications) характеризуются высокой скоростью передачи 
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данных, помехоустойчивостью и электромагнитной совместимостью [1-6]. В 

работах [7-9] предложен способ беспроводной передачи цифровой информации 

с расширением спектра на основе СШП непрерывных шумовых сигналов с 

разделением по временной задержке информационных и опорного шумовых 

сигналов, излучаемых в линию связи. На экспериментальной установке 

микроволнового диапазона показана возможность кодовой спектральной 

модуляции в приемнике согласно потоку двоичных информационных символов 

и когерентного сжатия СШП шумовых сигналов в приемнике в результате 

двойной спектральной обработки с последующим восстановлением 

передаваемой информации [8,9]. Вероятностные характеристики шумовой 

системы связи с расширением спектра и временным разделением шумовых 

сигналов исследованы в работах [10-13]. Перспективным применением 

помехоустойчивой и скрытной системы  связи с низким уровнем шумовых 

излучений являются беспроводные локальные сети терагерцового диапазона, в 

котором создание источников излучений с мощностью свыше 10 мВт является 

сложной задачей [14,15].    

Известны системы беспроводной передачи  информации на основе  

хаотических сигналов с амплитудной импульсной модуляцией и 

энергетическим приемом, которые используют простые схемы построения 

прямохаотических приемопередатчиков с низким энергопотреблением в 

беспроводных сверхширокополосных сенсорных сетях [16-18].  

В данной работе численными методами проведено исследование канала 

СШП шумовой радиосвязи с аддитивным гауссовским белым шумом (АГБШ). 

При численном моделировании выполнен детальный анализ 

автокорреляционной функции принятых СШП шумовых сигналов.  

 

СШП телекоммуникационная система 

Функциональная схема беспроводной шумовой системы связи, 

представленная на рис.1, содержит передатчик с кодовой спектральной 
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модуляцией и приемник с двойной спектральной обработкой СШП шумовых 

сигналов [8,15].   

Передатчик

ГШ ППФ

“1” ; “0”

Приемник

Т1

Т0 +

КАНАЛ С

АГБШ

z1,0(t)=n(t)+n(t-T1,0)

ППФАС

Компаратор 

Модулятор

n(t)

БОПФ

Коррелятор

n(t-T1)

n(t-T0)

z1,0(t)+s(t)

 

 

Рис.1. Функциональная схема СШП беспроводной шумовой системы связи. 

Генератор шума в передатчике формирует цифровой случайный сигнал с 

частотой дискретизации  fd = 10 ГГц в виде белого шума с нормальным 

распределением амплитуд. Шаг дискретизации между соседними дискретными 

отсчетами составляет величину  td = 1/fd = 0.1 нсек. Шумовой случайный сигнал 

поступает на вход цифрового полосно-пропускающего фильтра (ППФ), на 

выходе которого формируется шумовой сигнал в виде нормального случайного 

процесса n(t) с нулевым средним значением (рис.2а), равномерным спектром 

Sn(f)  с полосой частот ∆f = 1000 MHz в диапазоне 3100–4100 МГц (рис.2б) и 

быстроспадающей корреляцией ( ) ( )τστ nnn R2=ℜ  за малое время 

когерентности нсfc  1)/(1 =∆≈τ  (рис.2в). Здесь дисперсия 
2
nσ  характеризует 

среднюю мощность случайного сигнала n(t). Частотный диапазон 3100–4100 

МГц для системы связи выбирался исходя из требований к частотному ресурсу 

при безлицензионном использовании СШП сигналов с низкой мощностью 

изотропных излучений, которая не превышает установленный порог [16-17].  
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  а)     б)    в) 

Рис.2.  Временная реализация (а), спектр мощности (б), 

автокорреляционная функция (в) для непрерывного опорного шумового 

сигнала в течение 1 мкс. 

 

Частота дискретизации fd = 10 ГГц превышает более чем в два раза  

верхнюю частоту  fm = 4.1 ГГц  в спектре сигнала на рис.2. При условии  fd > 2 fm  

справедливо представление непрерывных шумовых сигналов в виде 

дискретных во времени отсчетов согласно теореме Котельникова-Найквиста 

[20-21]. Шаг дискретизации во времени  для шумовых сигналов 

устанавливается  равным  td = 1/fd = 0.1 нс.    Временные реализации цифрового 

сигнала (рис.2а) содержат Nb = Tb/td случайных отсчетов на длительности Тb  

информационного бита. Скорость передачи Сb = 1/Тb двоичных битов 

составляет в численном эксперименте  величину  Cb = (1-2) Мб/с. При передаче 

информации с указанной скоростью используется Nb= fd/Cb= (5-10)×103 

дискретных отсчетов шумового сигнала на длительности каждого бита. Все 

реализации случайного сигнала в потоке информационных битов являются 

взаимно ортогональными [12]. 

Шумовой сигнал n(t) с выхода цифрового ППФ фильтра в передатчике 

поступает на вход спектрального модулятора, в котором разделяется на 

информационный и опорный сигналы (рис.1). Модулятор содержит две линии 

задержки и опорный канал. Информационный шумовой сигнал задерживается в 

первой линии на время Т1 = 6 нс при поступлении символа “1”, либо в другой 

линии на время Т0 = 9 нс при поступлении символа “0”. Переключение линий 
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задержки Т1, либо Т0 производится согласно потоку двоичных битов «1»; «0» от 

источника информации. Процесс переключения каналов отображается 

ключевой схемой на рис.1. При численном моделировании полагаем, что 

коэффициенты передачи H10=h10 exp(iθ10) и задержки  T10  обеих линий не 

зависят от частоты  f в полосе  ∆f  шумового сигнала n(t) так, что выполняются 

условия: 

h1  = h0  = 1       θ1 = θ0 = 0     (1) 

В линейном сумматоре происходит сложение опорного сигнала n(t) с 

одним из шумовых сигналов, задержанных на время Т1, либо Т0 в зависимости 

от поступающих символов “1”, либо “0”. 

    )()()( 1010 Ttntntz −+=      (2) 

На рис.3а,б изображены реализации суммарного СШП шумового сигнала 

на длительности Tb при внесении «1» бита (а), либо «0» бита (б), которые 

передаются со скоростью  Cb = 1 Мб/с на основе  опорного шумового сигнала 

n(t). Реализации (а) и (б) суммарного СШП шумового сигнала  при передаче 

различных битов в линии связи не отличаются по виду от флуктуационного 

шума, что свидетельствует о низкой вероятности перехвата (Low Probability 

Interception-LPI) передаваемой информации и о высокой информационной 

скрытности СШП шумовой системы связи [4,6]. 

 

       а)              б) 

Рис.3. Реализации суммарного шумового сигнала  

при передаче «0» и «1» символов. 
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Спектр мощности суммарного шумового сигнала  z10(t), вычисляемый за 

время следования Tb одного информационного символа, модулирован 

периодической функцией в виде 

)]2cos(1)[(ˆ2)(ˆ
10fTfSfS nz π+=      (3) 

Здесь )(ˆ fS z   и  ɵ ( )S fn   являются случайными оценками спектра мощности для 

суммарного  z10(t) и опорного n(t)  СШП шумовых сигналов за конечное время 

анализа Tb.  

Суммирование полностью некогерентных сигналов имеет место, когда 

задержки  Т1  и Т0  информационных сигналов n(t-T1) и n(t-T0) относительно 

опорного сигнала  n(t)  значительно превышают время когерентности 

τ c f≈ 1/ ( )∆   СШП шумового сигнала n(t) 

cT τ>>10  или 110 >>∆fT     (4) 

При интерференции полностью некогерентных шумовых сигналов [7-9], 

когда выполняется условие (4), спектральная плотность (3) модулируется 

гармонической функцией в зависимости от частоты f с масштабом 

периодичности, равным    1010 /1)( Ttf =δ .  

На рисунке 4а,б представлены спектры мощности суммарных шумовых 

сигналов, поступающих в линию при передаче двоичных символов. Спектры 

мощности на рис.4а,б, вычисленные за конечное время Tb=1 мкс, являются 

случайными функциями. Полоса частот шумовых сигналов составляет ∆f = 

1000 МГц и время когерентности порядка  нсfc  1)/(1 =∆≈τ . При передаче 

двоичного символа «0» задержка сигнала в модуляторе составляет Т0 = 9 нс, 

тогда период спектральной модуляции равен δf0 = 1/Т0 = 111 МГц. При передаче  

бита «1»  задержка составляет  Т1 = 6 нс  и период спектральной модуляции 

равен δf1 = 1/Т1 = 167 МГц.     
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а)       б) 

   
в)       г) 

Рис.4. Спектры мощности (а,б) с кодовой спектральной модуляцией и 

комплексные автокорреляционные функции (в,г) при передаче «1» символа 

(а,в) и «0» символа (б,г). Цветными линиями изображены действительная 

(красным) и мнимая (синим) части, черной жирной линией- модуль для  

комплексной автокорреляционной функции (в,г).  

Активные помехи в канале передачи отсутствуют. 

 

Спектр двоичных битов, передаваемых со скоростью Сb=(1-2) Мб/с, 

занимает полосу частот F=1/Тb=(1-2) MГц.   В результате кодовой спектральной 

модуляции происходит расширение спектра передаваемой цифровой 

информации до полосы частот   ∆f = 1000 МГц    СШП  шумовых сигналов  в    
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B = ∆f/F= ∆fTb = (500-1000) раз. Произведение  B = ∆fTb  определяет базу 

(processing gain) сложного сигнала   z10(t)   и характеризует помехоустойчивость 

системы передачи информации [4].  

Мощность суммарного шумового  сигнала  z10 (t) определяется его 

дисперсией 2
zσ  и равна удвоенной мощности 22 2 nz σσ =  исходного шумового 

сигнала n(t) при условии полной некогерентности опорного и задержанных 

шумовых сигналов. 

 

Приемник СШП телекоммуникационной системы 

Суммарный  сигнал z10 (t)  с кодовой спектральной модуляцией (рис.4а,б) 

поступает с выхода передатчика в канал связи с аддитивным гауссовым белым 

шумом (АГБШ). Полагаем коэффициент передачи канала связи не зависящим 

от частоты и равным единице в полосе  ∆f   шумового сигнала n(t). Принятый 

сигнал в виде аддитивной смеси  суммарного сигнала и гауссовой помехи 

поступает на вход цифрового ППФ фильтра с такой же полосой пропускания  

∆f,  как в передатчике. На выходе цифрового ППФ фильтра формируется сигнал  

r(t) = z10(t) + s(t) = [n(t) + n(t- T10)] + s(t)   (5) 

 в виде суммы передаваемого шумового сигнала z10(t)  с кодовой спектральной 

модуляцией и согласованной по спектру гауссовой помехи s(t) с дисперсией 2
sσ  

быстроспадающей корреляцией ( ) ( )τστ sss R2=ℜ  и  равномерным спектром 

)( fSs  в той же полосе частот ∆f  как у полезного сигнала z10(t).  

Отношение сигнал/помеха (channel SNR) на входе приемника определяется 

отношением мощности принятого сигнала и гауссовой помехи в виде: 

2222 /2/ snszq σσσσ ==     (6) 

Полагаем полезный шумовой сигнал z10(t) и случайную помеху  s(t)  

полностью некогерентными между собой. Тогда спектр мощности  для 

принятого сигнала r(t)  определяется в виде: 

)(ˆ)]2cos(1)[(ˆ2)(ˆ
10 fSfTfSfS snr ++= π    (7) 
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Спектр (7) содержит функцию, периодически модулированную по частоте 

согласно потоку битов, и аддитивную добавку )(ˆ fS s  в виде спектра помехи. В 

формуле (7) спектры )(ˆ fSr , )(ˆ fSn  и )(ˆ fSs  для принятого сигнала r(t), 

опорного сигнала n(t) и помехи  s(t),   являются случайными оценками за 

конечное время длительности  бита  Тb передаваемой информации.     

На рис.5а,б представлен спектр мощности )(ˆ fSr  принятого сигнала (5)  

при воздействии АГБШ помехи, когда отношение сигнал/помеха в канале (6) 

равно  q = -5дБ. 

   

   а)      б) 

   
    в)      г) 

Рис.5. Спектры мощности (а,б)  и комплексные автокорреляционные функции 

(в,г) при передаче «1» символа (а,в) и «0» символа (б,г) в канале с АГБШ 
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помехой. Цветными линиями изображены действительная (красным) и мнимая 

(синим) части, черной жирной линией - модуль для  автокорреляционной 

функции (в,г). Отношение сигнал/помеха  в канале равно q = -5дБ. 

 

Прием слабого полезного сигнала  z10(t)   производится «глубоко под 

тепловыми шумами» при отрицательном значении q < 0.0дБ отношения 

сигнал/помеха в канале. Сильные помехи эффективно маскируют 

периодическую модуляцию в спектре принятого сигнала так, что внешнему 

наблюдателю визуально трудно выделить информационную периодическую 

составляющую в спектре на фоне маскирующих помех при передаче двоичных 

битов, как изображено на рис. 5а,б  при воздействии помех, превышающих 

полезный сигнал z10(t)  по мощности в три раза, q = -5дБ. В работах [7-10,14-15] 

предложено решение задачи о выделении информационных сообщений, 

передаваемых на основе СШП шумовых сигналов в канале связи с АГБШ 

помехами, методом обратного преобразования Фурье от измеренного спектра 

мощности (7) для принятого сигнала (5). 

 

Когерентная обработка СШП шумовых сигналов 

В приемнике производится когерентное сжатие принятых СШП шумовых 

сигналов (5) в полосу частот передаваемых сообщений в результате двойного 

спектрального анализа (double spectral processing) [7-10]. Согласно теореме  

Винера – Хинчина [20-21]  искомую корреляцию )(τrℜ  можно вычислить в 

результате обратного преобразования Фурье от измеренного спектра мощности 

Sr(ω), ω=2πf   принятого сигнала r(t) 

∫
∞

∞−

=ℜ ωω
π

τ ωτ deS j
rr )(

2

1
)(     (8) 

Комплексная автокорреляционная функция, вычисленная по формуле (8) с 

использованием выражения (7) для спектра мощности принятого сигнала (5), 

имеет вид:  
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[ ] )(ˆ)(ˆ)(ˆ2)(ˆ 2
10

2 τσττστ ssnnnr RTRR +−+=ℜ    (9) 

Комплексная автокорреляционная функция (9) принятого сигнала в канале 

с АГБШ имеет информационный корреляционный пик )(ˆ2 10
2 TRnn −τσ  со 

сдвигом Т1, либо Т0 согласно потоку двоичных битов (1;0). 

Автокорреляционная функция (9) содержит  также автокорреляционные 

функции  )(ˆ2 2 τσ nn R  и  )(ˆ2 τσ ss R  для опорного шумового сигнала n(t) с 

удвоенной мощностью 22 nσ  и  АГБШ внешней помехи s(t) с мощностью 2
sσ .  

Коррелятор в приемнике на рис.1 содержит цифровой анализатор спектра – 

АС и цифровой Фурье процессор – БОФП. На выходе цифрового анализатора 

спектра в течение Tb каждого передаваемого бита  определяется спектр 

мощности принятого шумового сигнала в виде (9). Цифровой Фурье процессор 

осуществляет быстрое обратное преобразование Фурье для массива цифровых 

отсчетов, которые формируются на выходе анализатора спектра АС. В 

результате двойной спектральной обработки  за время следования каждого бита 

информации определяются квадратурные компоненты для комплексной 

автокорреляционной функции (9) в виде  

∫
∞

=ℜ
0

,cos )2cos()(2)(ˆ dfffSrr πτ     (10а) 

∫
∞

=ℜ
0

sin, )2sin()(2)(ˆ dfffSrr πτ     (10б) 

Модуль для комплексной автокорреляционной функции (9) вычисляется 

как среднее квадратичное значение от действительной (10а) и мнимой (10б) 

частей в виде 

 [ ] 2/12
sin,

2
cos, )(ˆ)(ˆ)(ˆ τττ rrr ℜ+ℜ=ℜ     (11) 

Компаратор  на выходе цифрового Фурье процессора (рис.1) производит 

сравнение информационных корреляционных пиков со сдвигами Т1, либо Т0 для 

модуля (11) и выделяет из них наибольший по величине корреляционный пик, 



ЖУРНАЛ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ, N10, 2014 
 

12 
 

отвечающий передаваемому биту «1», либо «0». Таким образом, в приемнике 

происходит однозначное восстановление передаваемой бинарной информации. 

Воздействие внешней АГБШ помехи в канале связи сопровождается  ростом 

случайных выбросов для автокорреляционной функции )(ˆ τrℜ  в области 

информационных пиков   )(ˆ2 10
2 TRnn −τσ   со сдвигом  τ = T10 , что  приводит к 

увеличению ошибки при восстановлении в приемнике передаваемой бинарной 

информации [10,12]. 

Действительная )(ˆ
cos, τrℜ  и мнимая )(ˆ

sin, τrℜ  квадратурные компоненты 

(рис.4а,б и рис.5а,б) для комплексной автокорреляционной функции (9) сильно 

отличаются друг от друга и испытывают знакопеременные биения при 

изменении задержки τ   в пределах информационных корреляционных пиков  

со сдвигом 10T=τ , что усложняет процедуру последующего выделения 

передаваемой информации [12] . Вычисление действительного модуля (11) за 

конечное время анализа Tb, равное длительности одного бита, дает сглаженную 

и случайную оценку [8-9] для комплексной автокорреляционной функции (9) 

для всех значений аргумента τ, как изображено на рис.4в,г при отсутствии 

внешних помех и на рис. 5в,г при воздействии АГБШ помехи в канале связи.  

Уровень случайных боковых выбросов для  модуля  )(ˆ τrℜ   зависит от 

сдвига τ. При воздействии внешних помех уменьшается относительная 

величина информационных пиков со сдвигами τ =T10  на рис.5в,г  по сравнению 

с рис.4в,г, когда внешние помехи отсутствуют. В численном эксперименте 

наблюдаются аномально большие боковые выбросы для  модуля )(ˆ τrℜ  при  

кратных  сдвигах   τ = jT10   (j=2,3,4), и прежде всего при удвоенной кратности 

задержек   τ = 2T10 как при отсутствии внешних помех (рис.4в,г), так и при 

воздействии АГБШ помехи  (рис.5в,г) в канале связи.  

На рис. 4(в,г) представлен вторичный спектр для принятого шумового 

сигнала r(t), изображенного на рис. 3а,б при отсутствии АГБШ помехи  в 

канале связи.  Вторичный спектр вычислен за время следования  Tb=1мкс 
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информационного бита в результате компьютерного моделирования шумовой 

системы связи при передаче двоичных битов на основе СШП непрерывных 

шумовых сигналов в частотном диапазоне 3100-4100 МГц. Вторичный спектр 

определяется модулем (11) автокорреляционной функции )(ˆ τrℜ , которая 

находится согласно формуле Винера-Хинчина (8). Квадратурные компоненты 

)(ˆ
cos, τrℜ  и )(ˆ

cos, τrℜ  комплексной автокорреляционной функции )(ˆ τrℜ  

определяются методом быстрого обратного преобразование Фурье, используя 

базисные функции cos(ωτ) и sin(ωτ),  от спектра мощности (3) для принятого 

сигнала [20]. На рис. 4а,б представлен спектр мощности с кодовой 

спектральной модуляцией, период которой равен δf1 = 167 МГц при передаче 

символа «1», либо δf0 = 111 МГц при передаче символа «0». Вторичный спектр, 

изображенный на рис. 4в,г, определяется в виде среднее квадратичного 

значения (11) от квадратурных компонент )(ˆ
cos, τrℜ  и )(ˆ

cos, τrℜ , найденных 

таким способом в численном эксперименте.  

Вторичные спектры содержат четко выделенные информационные пики со 

сдвигом  τ = Т1 = 6 нс при передаче «1» бита (рис.4а) и со сдвигом  τ = Т0 = 9 нс 

при передаче «0» бита (рис.4б). Во вторичных спектрах на рис.4а,б выделяются 

статистически значимые боковые пики с удвоенной τ = 2Т10  задержкой. 

Боковые выбросы при утроенной  задержке  τ = 3Т10  характеризуются  меньшей 

амплитудой так, что их трудно идентифицировать за время следования одного 

бита.   

Спектры мощности (а,б) и вторичные спектры (в,г) для принятого 

шумового сигнала представлены на рис. 5а,б,в,г при воздействии сильной 

АГБШ помехи, когда прием сигналов производится «под шумами» так, что 

отношение сигнал/помеха в канале связи меньше единицы и равно  q = -5 дБ. 

Сильная внешняя помеха маскирует информационную составляющую в спектре 

суммарного сигнала на рис.5а,б так, что кодовая спектральная модуляция  

визуально не обнаруживается в отличие от спектра на рис. 4а,б с 

периодической интерференцией, когда отсутствует внешняя помеха. Однако, 
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при воздействии даже сильной внешней помехи q = -5 дБ в результате 

когерентного сжатия удается надежно выделить во вторичных спектрах  

статистически значимые информационные пики со сдвигом  τ = Т1 = 6 нс при 

передаче «1» бита (рис.5в) и со сдвигом  τ = Т0 = 9 нс при передаче «0» бита 

(рис.5г). Сравнение вторичных спектров на рисунках 4 и 5 показывает,  что 

внешняя помеха уменьшает относительный вклад информационных пиков со 

сдвигом     τ = Т10  и увеличивает случайную ошибку. Боковые выбросы на 

кратных задержках τ = jТ10  (j=2,3,4) во вторичных спектрах на рис.5в,г  

полностью маскируются сильной помехой. 

Передача цифровой информации с расширением спектра (Spread Spectrum 

Noise Communications) осуществляется на основе относительного метода  

(Transmitted Reference) с разделением опорного и информационных шумовых 

сигналов по временной задержке [3-4]. В линию связи поступает непрерывный 

во времени суммарный шумовой сигнал, энергия которого равномерно 

распределена в текущем времени и в широкой полосе частот. Произведение 

полосы частот ∆f = 1000 МГц и длительности Tb = 1-2 мкс результирующего 

шумового сигнала или база сигнала (processing gain)  B=∆fTb  при передаче 

двоичных символов достигает  большой величины порядка  B= 500-1000. 

Передача информации на основе СШП непрерывных шумовых сигналов с 

большой базой характеризуется высокой помехоустойчивостью  по отношению 

к  внешним помехам и вредной интерференции в каналах с многолучевым 

распространением. 

Заключение 

Численное моделирование подтверждает возможность передачи данных со 

скоростью  (1-2) Mб/с  на основе непрерывных шумовых сигналов с полосой 

частот  1000 МГц в микроволновом диапазоне. Показано, что внесение 

цифровой информации в результате кодовой спектральной модуляции 

шумовых сигналов в передатчике приводит к расширению спектра 

передаваемой информации. В линию связи одновременно поступают 

информационные шумовые сигналы с задержкой согласно передаваемым 
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двоичным символам и опорный шумовой сигнал. Когерентная обработка в 

приемнике осуществляется синхронно потоку информационных битов методом 

двойного спектрального анализа, в результате которого определяется 

комплексная автокорреляционная функция для СШП принятых шумовых 

сигналов за время следования каждого бита.  

Действительная и мнимая составляющие для комплексной 

автокорреляционной функции существенно отличаются друг от друга и 

испытывают знакопеременные биения при изменении временного сдвига в 

пределах информационных корреляционных пиков, что усложняет процедуру 

последующего выделения передаваемой информации. Вычисление 

действительного модуля от квадратурных компонент за конечное время 

длительности бита, дает сглаженную и случайную оценку для 

автокорреляционной функции как при отсутствии, так при воздействии АГБШ 

помехи в канале связи.  

В численном эксперименте наблюдаются аномально большие боковые 

выбросы для  комплексной автокорреляционной функции при  временных  

сдвигах, кратных информационной задержке, прежде всего при удвоенной 

кратности задержки.  

Компаратор  на выходе цифрового Фурье процессора  производит 

сравнение действительных модулей для информационных корреляционных 

пиков с временными сдвигами согласно потоку битов и выделяет из них 

наибольший корреляционный пик, отвечающий передаваемому биту. Таким 

образом, в приемнике происходит однозначное восстановление передаваемой 

бинарной информации. 

Система шумовой радиосвязи с кодовой спектральной модуляцией в 

передатчике и с двойной спектральной обработкой в приемнике обладает 

высокой помехоустойчивостью и позволяет осуществлять надежную передачу 

цифровой информации «под шумами». Результаты численного моделирования 

могут быть использованы для создания систем шумовой радиосвязи с 
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расширением спектра, предназначенных для применения в персональных 

локальных WPAN сетях микроволнового и терагерцового диапазонов частот. 

Работа выполнена при поддержке гранта РФФИ № 13-07-00903-м и 

Программы ОФН РАН «Радиовидение».  
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