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О с н о в н ы е  с о к р а щ е н и я 1̂

Элементы структурной схемы СПДИ

СПДИ — система передачи дискретной информации
ИІС — источник сообщений; 14, рис. 1.1, рис. 1.2
З И С —'Эквивалентный источник сообщений; 214, рис. 1.4
ПС — получатель сообщений; 17, рис. /1.1, рис. 1.2
З П С — эквивалентный получатель сообщений; 24, рис. 1.4
К У — кодирующее устройство (кодер); 16, рис. 1Л
ДКУ — декодирующее устройство (декодер); 16, рис. 1.1
QK — статистический кодер; 18, рис. 1.2
П К — помехоустойчивый кодер; 18, рис. 1.2
КіСообщ— кодер сообщения; 18, рис. 1.2
Ксигн— кодер сигнала; 18, рис. /1.2
С Д К — статистический декодер; 21, рис. 1.2
ДКСообщ—'Декодер сообщения; 01, рис. 1.2
ДКСигн— декодер сигнала; 21, рис. 1.2
СУ — сигнальный участок СПДИ; 05, рис. 1.4
КС — канал связи; 15, рис. 1.1, рис. 1.2
КОС — канал обратной связи; 47
ЛІС — линяя связи; 52, рис, 2.1

Фильтры

14Ф — идеальный фильтр; 65 (2.1)
ИіПФ — идеальный полосовой фильтр; 66, (2.2), рис. 2.4 
ПП'Ф — гауссов полосовой фильтр; 58, /(2.6), рис. 2.4
ПіПФ — промежуточный .(между ГПФ и И/ПФ) полосовой фильтр; 59, рис. 2.4 
АЧХ — амплитудно-частотная характеристика (модуль комплексного коэффициен

та передачи); 65
ФЧХ — фазо-частотная характеристика (аргумент комплексного коэффициента 

передачи); 56
Фпрд — фильтр на выходе передатчика; 61, рис. 2.6; 183, рис. 3.10 
Фирм — фильтр на /входе приемника; 61, рис. 2.6; 183, рис. 3.10 
Фк — результирующий канальный фильтр, образованный Фпрд и Фпрм; 120, 

рис. ЗЛО

Прочие сокращения

БПП — блок переменных параметров; 62, рис. 2.7
НУ/П— необслуживаемый усилительный пункт; 186
РИ — реальный интеграл; 321
ДЧ — делитель частоты; 322, рис. П2.1
ЗГ — задающий генератор, 322, рис. П2,1
РУ — решающее устройство; 44, рис. 1.11 *)

*) Большинство обозначений снабжено /указанием страниц, где они введены, 
а также номера формулы и (или) рисунка.
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О с н о в н ы е  о б о з н а ч е н и я 1)

{Л} — ансамбль сообщений .(букв) ИС; алфавит ИС; 14, і(1Л), рис. ІІ.1 
{Л1} — множество букв (алфавит) (ПС; 17, рис. II. 1
А і ( і ) — кодовая 'Последовательность видеоимпульсов i s { N x}; 25, 26, рис. 1.6 
ІЙ »(О II— кодовая матрица видеоимпульсов ге{Ух}; 27 (11.26), t(l.' 47), рис. 1.(6 
В ц. Вэф(уа)— выигрыш оцениваемой системы (по отношению к эталонной) со

ответственно по критериям цены и эффективности; 167, 166, (4.29), (4.31) 
В ц — выигрыш системы из «р-го класса по отношению к системе из ф-го класса 

по критерию цены; /167, (4.46)
Br — выигрыш в скорости передачи информации при переходе от бинарной к 

многопозиционной ОПДИ; 95 ,{3.47)
ß (Afs )  ß(«) — дополнительный выигрыш оцениваемой СПДИ ((по отношению к 

доп Доп
эталонной) соответственно по занимаемой полосе частот и скорости пере
дачи информации; 174, (4.64), (4.іѲ5)

D — число сигнальных компонент, учитываемых при междусвмівольных помехах; 
201, і(Б.б)

Ц — цена системы; 153, (4.21)
а — степень укрупнения алфавита ИС в КУ; 16, і(1.3), (IL4)
{Az} — множество (алфавит) амплитуд видеоимпульсов; 25
а('), fe { m a} — амплитуда видеоимпульса, порожденного кодовым символом 

2<б, / е { т г}; 25, (1.23), рис. U5
а[.^(7), f e  {та}, іе { « 0} — і-й член кодовой последовательности видеоимпульсов, 

порожденный і-м членом кодовой комбинации символов z \ l\ l e { m z}, 
te{nz}; 26

b — число букв алфавита ИіС в команде J((b); 104
g(t, т), g(t)=g\{i)  — импульсная реакция фильтра в момент времени t на еди

ничный импульс, поступивший на вход фильтра в момент t—т; 62, (5.4) 
h3 — отношение 'Мощности сигнала к спектральной плотности мощности помехи 

вида белого шума на входе приемника ((демодулятора); 38, ((1.67), 126, 
(3.121)

т &, ши> Шф— количество позиций сигнала соответственно по амплитуде, часто
те и фазе; 60

mz,ma, m y — основание алфавитов соответственно {г}, {az}, {(/}; 20, 2,1, рис. 1.2 
т =  ту — основание алфавита (число позиций) сигнала; 211, 50 
т'у — количество подмножеств в множестве {у'}; 22, (1.8), рис. 1.2 
т'г — основание алфавита {г'}; 22, (1.18), рис. 1.2
nz, па, пѵ —длина кодовой последовательности (комбинации) соответственно 

символов видеоимпульсов, сигналов, 00, 21, (1.17), (1,25) 
п=л„ =  «ИНф + яИзб.п.к — длина кодовой комбинации, соответствующей букве ЭИС, 

при равномерном кодировании; 81
Пинф — количество информационных символов в кодовой комбинации; 81, /(ЗЛ4) *)

*) Обозначения размещены в алфавитном порядке, причем первыми идут 
обозначения русского, затем латинского и греческого алфавитов. Условные ма
тематические обозначения помещены в конце списка. Каждое обозначение снаб
жено указанием (страниц, где оно введено, и, по возможности, ссылками на но
мер формулы и (или) рисунка.
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4 t r } — фиктивное значение Пинф; 82, (3.15)
Лизб п II — количество избыточных символов в кодовой комбинации, вводимых в

■ПК; 81
«изб.о.с— среднее на кодовую комбинацию количество избыточных символов, 

образующихся за счет многократных передач некоторых отрезков сообще
ния при наличии КОС; 61

Лизб — Лизб.п.к”ЬЛизб.о.с; 81
Лэ =  ЛинФ~Ьлизб; 81, 1(3.10)
р к (Аі) — вероятность появления на выходе ИС буквы А і, если перед этим поя

вилась последовательность из w букв: Ак , .... А г; Ак, Лге{Л }; 85 
q — номер тактового интервала; 203, рис. 6.2

— отношение мощностей стационарной и флуктуирующей компонент сигнала 
на входе приемника і(демодулятора); 67, \(2,20) 

г  — количество параметров переносчика; 26, і(1.24)
£(-), S(+), s — количество тактовых интервалов слава и справа от рабочего, учи

тываемых при вычислении помехоустойчивости с учетом междуоимволь- 
ных помех; 201,202, (5.5), |(6.6), (Б.9) 

t — время
іт-р — групповое время распространения сигнала по КС; 496, рис. 6Л 
Vi(q, k) — относительная величина максимального приращения отсчета в х-м суб

канале от сигнала k-й позиции, переданного на q-м тактовом интервале; 
317, 203

\\v(q) \ \— матрица междусимвольных помех; 208, 204, |(І5Л2), (5.14)
Ѵдоп, ѵ'доп — минимальное значение Vi(q, к),  которое имеет смысл учитывать, и 

его оценка снизу; 318, 204, 320, (іП1.і54)
(л'г), {хи}— множества ресурсов соответственно I и II рода; 1152, 153, (4Л7), 

(4.19), рис. 4.1
{у} — множество (алфавит) элементарных сигналов на выходе КСигн; 21 
4 ^ ( 0 — элементарный сигнал 7-й позиции, 7е{от„}, при модуляции s-ro пара

метра переносчика; 21, 22, 26
У is ( 0  — сигнал номер которого в кодовой последовательности равен

хе{1 ,..., пу} \ 27
у ' і — отсчет на выходе і-го субканала «в момент стробирования; 22, 63, рис. 1.11
{//'} — множество значений у'; 22, рис. 1.2_______
{у,} — подмножество множества {y'}, і=0 , m'y—il; 22, 23, рис. 1.2 
* $ ! . . .>Л) (t) — элементарный сигнал 7-й позиции, 7e{m Bf(ri)}, при т)>1; 30 
x/jP T])ß(7) — элементарный сигнал 7-й позиции, 7е{хпи(ті, iß)}, при г]>1, 

” ‘ß>4; 33, (1,50)
у c(Af, 7) — нормированный текущий етект.р; 1418, >(3.96)
y'ci(q, k) — отсчет на выходе х-го субканала в момент стробирования от сигнала 

k-к позиции, переданного на q-ш тактовом интервале; 203, рис. 5.3 
Ус2 і— результирующий отсчет на выходе х-го субканала в момент стробирова

ния от последовательности сигналов длины D; 203, рис. 5.3 
элементарный кодовый сигнал, 7 е { т 2}, номер которого в кодовой комби
нации равен хе{1,..., п2}; 20

{г} — множество элементарных кодовых символов на выходе К'Сообщ; 20 
{?'} — множество элементарных кодовых символов на выходе ДКСигн; 22, 

рис. 4.2
С  — пропускная способность КС; 137
Е с — энергия сигнала на выходе демодулятора; 138
/и зб — функция, характеризующая Рсб.е.и за счет введения ПК и КОС; 114, 

(3.89), (3.90)
Я(ЭИС), / / (И С )— энтропия на букву алфавита соответственно ЭИС и ИС; 

80, 81
Я 2 — отношение мощностей сигнала и помехи в момент стробирования на выхо

де демодулятора; .124, і(3.1415)
JcvlK(b) ] — среднее количество информации в команде К(Ь); 111

о



/Cfi<o), |K (k o ) |— соответственно комплексный коэффициент передачи фильтра 
и его модуль

Кэнтр — коэффициент энтропии ИС; 81, (3.13)
Кхзб — коэффициент нестатической избыточности ЭИС; 82, (3.16)
Кизб пр— коэффициент преднамеренной избыточности ЭИС; 83, (3.18), (3.17), 

(3.19)
ТСизб.п.к — коэффициент избыточности за счет ГЖ; 83, (3.20)
Лизб. о.с — коэффициент избыточности за счет КОС; 83, (3.20)
Кнзб.непр— коэффициент непреднамеренной избыточности ИС; 83, (3.21)
К с ж — коэффициент сжатия, характеризующий степень уменьшения избыточности 

.в GK; 84, /(3.2(7)
К(Ь) — совокупность (команда) из b букв алфавита ИС; 104 
К п — коэффициент, характеризующий различие между Д/э2и Д / 2 , 119, (3.102), 

рис. ЗЛО
L —.количество каналов в СИДИ многоканальной структуры; 49, рис. 1.14 
N  — основание алфавита ИС; 14, .(.1.1), рис. 1.1
Лгх — основание алфавитов {Д}, {Zx}, {Ух}; 16, 18, (1.2), і(1.12), рис. 1.1,

рис. L2
N v — основание множества сигналов {У}; 14, рис. 4.1, рис. 1.2 
Лг2— основание множества {Z}; 18, рис. Ы , рис. -1.2 
ЛІ'г— основание множества {Z'}; 22
N'x — основание множества {Д'} и количество подмножеств в множестве {Z'}; 

22,  ̂23, рис. 1.0
N'  — основание алфавита ПіС; 23, рис. 1.1, рис. 1.2
Рс, — мощность сигнала на входе приемника (демодулятора); 38
Рсб№(Ь)) — вероятность сбоя команды ЩЬ)\ 106, ,(З.Ѳ4), і(3.65)
Рсб.е.и— вероятность сбоя единицы информации; 111, -(3.75)
Рсб.э.с— вероятность сбоя элементарного сигнала (символа); 142 
QcetKOA.)]— условная вероятность сбоя команды К(Ь); 174 
Qсб.э.с —условная .вероятность сбоя элементарного сообщения; 280 
R — скорость передачи информации; 79, 80, (3.1), (3.3), .(3.6), (3.7)
Sc (А/, t) — текущий спектр сигнала; 116
So — спектральная плотность импульсной помехи на входе КС; 282 
{X}— ансамбль, полученный .преобразованием ансамбля {Л}; 16, .(1.12); рис. 1.1 
{Д'} — множество, члены которого находятся во взаимно-однозначном соответ

ствии ,с подмножествами {У,} из множества {У'}; 46, 47, рис. 1.1 
{У}— множество .сигналов КУ; 16, рис. 1.1 
{Ух} — ансамбль сигналов КУ; .15, (1.6), рис. 1.4, рис. 1.2 
{У'} — множество искаженных -сигналов на входе ДКУ; 16, рис. 4.1 
{Уі} — подмножество множества {У'}, 7=1, N'x; 16, рис. 4.1 
{Z} — множество сообщений на выходе .КСообщ; 20, рис. 4.1 
{Zx} — ансамбль сообщений КСообщ; 18, і(1.12), рис. 1.2 
{Z1} — множество сообщений ДКСообщ; 22, рис. 1.2 
{Zi} — подмножество множества {Z'}, і= 1, N'x-, 22, рис. 1.2 
а , — s-й параметр переносчика; 26, 31, (1.24), (1.40)
о-н, (Xf — весовые коэффициенты соответственно при Л2 и Д ; 163, '(4.41) 
о-ні, аві  — расстояния между частотой .«и и частотами соответственно Он и сов', 

208, і(б.22)
ß —.'количество реализаций переносчика на одном элементарном интервале; 31, 

(1.40), рис. 4 .бе
{у} —множество целевых параметров системы; 146, (4.11) 
у я — главный целевой параметр системы; 148
{6}— множество внутренних параметров системы; 152, (4.46), рис. 4.1 
{бо}, {6і}— подмножества множества {6} соответственно с фиксированными и 

нефиксированными значениями внутренних параметров; 160 
е — коэффициент, характеризующий различие между Д/Э.с и Д/Р; 119, -(3.98), 

рис. 3.10а
г] — число информационных параметров переносчика; 28 
ѵ2о — спектральная плотность мощности нормального белого шума; 74 
% — длительность элементарного сигнала; 22, рис. 1.5 
6



«в, «в — круговые частоты соответсгвеино -нижнего и верхнего срезов іИіПФ; 66, 
(2.2), рис. 2.4а

«ц — центральная частота фильтра.; 516, (2.3), рис. 2.4
А/р — разнос между соседними частотными позициями сигнала; 119, і(3.98). 

рис. 3 j10
Afs.c — эффективная ширина энергетического спектра сигнала; 116, і(3.94)
Д/&2 —суммарная эффективная полоса частот СПДИ; П9, -(3.9Ѳ), ряс. ЗЛО 
А/ 2  — занимаемая СПДИ полоса частот; 119, (3.102), рис. ЗЛО 
Д)ирд, Д/дрм, Д/к — полосы пропускания соответственно ФПрд, Фпрм, Фк при 

аппроксимации их МПФ; 120, рис. ЗЛО
Д/эф.прд, Д)эф.прм, Д/эф.к — эффективные полосы пропускания соответственно 

Фпрд, Фпрм, Фк, если их АЧХ отличаются от АЧХ ИіПФ; 121, 122, рис. 3.11 
Д УС2 і (<?, k ) — приращение г/с2£от составляющей y 'a(q ,  k)\ |203, рис. 5.3 
Ѳ — коэффициент; 37, 38, і(/1.-63), 1(1.64)
фі — алгоритм обработки смеси -сигнала и помехи в і-м субканале демодулятора; 

44, рис. 1.14



В В Е Д Е Н И Е

Как известно, территориально удаленные звенья автоматизиро
ванной системы объединяются в единый комплекс с помощью сети 
связи. Источниками и потребителями информации в автоматизи
рованных системах управления (АСУ) являются в основном элект
ронно-вычислительные машины (ЭВМ), а поэтому информация 
должна передаваться в форме, доступной для ЭВМ. В настоящее 
время такой формой является цифровая (дискретная). Однако да
же в будущем, когда ЭВМ «научатся понимать» другие формы ин
формации (речевую, графическую и т. л.), дискретная форма ин
формации в сетях связи АСУ сохранится. Более того, постепенно 
во всех системах передачи информации, включая такие традицион
но аналоговые, как телефония и телевидение, аналоговые сиг
налы будут заменены дискретными. Уже в настоящее время значи
тельное количество систем связи является системами передачи дис
кретной информации (СПДИ), а в будущем они станут универ
сальными. Этим объясняется чрезвычайно большой интерес к 
СПДИ.

Научной основой СПДИ является общая теория связи1). Любая 
эффективная теория должна удовлетворять некоторым требовани
ям, выполнение которых обеспечивает решение следующих задач, 
указанных в [85]:

— синтез структуры оптимальной системы;
— определение (количественное) характеристик оптимальной 

системы;
— сравнение реальных систем с теоретически оптимальной, а 

также между собой.
Рассмотрим возможности общей теории связи в решении этих 

основных задач. Исторически общая теория связи возникла в виде 
двух научных направлений — теории информации (теории кодиро
вания) и теории потенциальной помехоустойчивости2). Теория ин
формации вводит меру информации и определяет предельные воз
можности системы связи в целом. Полученные этой теорией ре
зультаты сыграли поистине революционную роль в развитии пред
ставлений о природе информации, о возможностях и ограничениях 
при ее передаче и т. п.

Однако вскоре выявились и слабые стороны теории информа
ции. Основной ее недостаток — в неконструктивном характере дока-

4) Эта научная дисциплина имеет и іряд других названий, например, теория 
передачи информации, математическая теория связи, статистическая теория свя
зи и др.

2) Основоположниками атих направлений являются К- Шеннон и В. А. Ко
тельников.
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зательетва теорем о пропускной способности, в связи с чем спосо
бы построения систем связи, реализующих пропускную способ
ность, остаются неизвестными. Но есть и еще одно соображение, 
не позволяющее считать оптимальной всякую систему связи, реа
лизующую пропускную способность. Дело в том, что понятие про
пускной способности включает в себя лишь информационные ха
рактеристики системы связи (скорость и помехоустойчивость) и со
вершенно не затрагивает технико-экономических характеристик 
{стоимости, надежности, занимаемой полосы частот, времени за
держки в передаче информации и т. д.). Как только эти слабые 
стороны были обнаружены, «эпоху увлечения (теорий информации 
—прим, автора) быстро сменила эпоха разочарования» [23]. Меж
ду прочим, не кто иной как автор теории информации К- Шеннон 
предостерегал против чрезмерного «увлечения» созданной им тео
рией, подчеркивая ее ограниченные возможности [173].

Таким образом, первое направление общей теории связи не 
удовлетворяет сформулированным выше требованиям к эффектив
ной теории. Конечно, это не означает, что следует вообще отка
заться от теории информации. Разумный подход состоит в том, 
чтобы взять от теории то, что она действительно может дать. По
мимо бесспорной важности введения меры информации, практичес
кая ценность теории информации состоит в стимулировании иссле
дований способов кодирования. На этой основе сформировалась 
современная теория кодирования1).

В отличие от теории информации, в теории потенциальной по
мехоустойчивости поставлена ограниченная задача оптимизиро
вать лишь приемную часть системы связи, полагая остальные ее 
элементы заданными. Зато эта ограниченная задача решается кон
структивно, т. е. синтезируется оптимальный приемник и определя
ется его помехоустойчивость, с учетом характеристик канала связи, 
сигналов и помех. Большинство практически ценных результатов по
лучено именно в рамках теории потенциальной помехоустойчивос
ти ѵ Легко видеть, что теория потенциальной помехоустойчивости 
удовлетворяет требованиям к эффективной теории, приведенным 
выше. Однако она охватывает лишь часть системы связи и поэтому 
также не дает полного решения вопроса.

Таким образом, современная теория связи не удовлетворяет тре
бованиям, предъявляемым к эффективной теории. Потребности 
же практики настоятельно требуют разработки методов нахожде
ния оптимальных или, по крайней мере, достаточно рациональных 
систем связи. Настоящая работа представляет собой попытку 
разработки такого метода применительно к ОПДИ.

Центральным в проблеме оптимизации является вопрос о выбо
ре критерия оценки оптимизируемой системы. Именно критерий оп
ределяет истинную ценность синтезированной на его основе опти
мальной системы. Никакие удобства математического или иного *)

*) Теория кодирования подразделяется иа две ветви: теорию статистиче
ского (эффективного) кодирования и теорию помехоустойчивого кодирования.
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характера не могут компенсировать вредных последствий примене
ния неадекватного критерия. Поэтому вопросу формирования аде
кватных критериев оценки в .настоящей работе уделено большое 
внимание.

В основу формирования критериев (цены и эффективности) по
ложены идеи, развиваемые научными направлениями: «исследова
ние операций» и «системотехника»1). Оптимизация по критерию це
ны сводится к минимизации стоимости системы при фиксированных 
значениях целевых параметров, а по критерию эффективности — к 
доставлению экстремума главному целевому параметру при фикси
рованных значениях остальных (не главных) целевых параметров 
и цены. Важно отметить, что при оценке (оптимизации) по введен
ным критериям принципиально могут быть учтены все существен
ные параметры системы. Практические ограничения накладывают
ся лишь возрастанием математических трудностей при увеличении 
числа учитываемых параметров, а также тем, что некоторые функ
циональные зависимости между внутренними и внешними пара
метрами системы известны лишь приближенно или вообще неиз
вестны. Поэтому для получения практически приемлемых решений 
приходится ограничивать число учитываемых параметров, выбирая 
из них по возможности наиболее существенные. По мере того как 
будут находиться способы преодоления возникающих затруднений, 
оценка будет становиться все более объективной. Это означает, 
что оценка по критериям цены и эффективности не только допус
кает, но предполагает возможность уточнения по мере накопления 
знаний о свойствах системы и совершенствования методов решения 
соответствующих задач.

Покажем, что развитая на основе введенных критериев теория 
оптимизации удовлетворяет указанным выше требованиям к эф
фективной теории. Действительно, она позволяет синтезировать 
оптимальную систему, поскольку синтез сводится к задаче нахож
дения экстремального значения оценочного параметра по вариа
циям внутренних параметров. Практические ограничения наклады
ваются лишь уровнем знаний о функциональных зависимостях 
между внутренними и внешними параметрами системы и умением 
решать соответствующие математические задачи. Определение (ко
личественное) характеристик оптимальной системы сводится к вы
числению оценочного (критериального) параметра при оптималь
ных значениях внутренних параметров. Последние определяются в 
процессе нахождения экстремума оценочного параметра. Наконец, 
сравнение реальных систем с теоретически оптимальной, а также 
между собой сводится к сравнению значений их оценочных пара
метров.

При оценке (оптимизации) по критериям цены и эффективности

4) Эти направления очень близки и в дальнейшем для определенности будет 
указываться только первое из них. Объяснение различий между ними можно 
найти, например, в [147].
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учитываются не все параметры системы, а лишь такая их совокуп
ность, для которой удается найти решение. Между тем некоторые 
из неучтенных параметров могут быть достаточно существенными 
при оценке истинных свойств системы. Отсюда вытекает целесооб
разность многоступенчатой процедуры оценки. На первом (теоре
тическом) этапе учитываются параметры, характеризующие основ
ное целевое назначение системы, а менее существенные учитыва
ются на последующих этапах. Для СПДИ параметрами, учет ко
торых на теоретическом этапе обязателен, являются информацион
ные, т. е. скорость передачи информации и помехоустойчивость.

Ценность теории для практических приложений в значитель
ной мере определяется удобствами ее применения. К числу послед
них следует отнести, в частности, простоту математического ап
парата и возможность отображения основных зависимостей в виде 
наглядных и простых графиков. Это важно как с точки зрения воз
можностей освоения теории широкими кругами инженеров, так и с 
точки зрения формирования интуитивных представлений о свойствах 
системы. О важности человеческой интуиции в творческом процессе 
говорит хотя бы тот факт, что в последнее время находит призна
ние идея эвристического программирования для ЭВМ, являющаяся, 
по существу, попыткой придать машине некоторые черты челове
ческой интуиции. Эти соображения в настоящей работе учтены в 
максимально возможной степени. Основная идея упрощения мате
матического аппарата состоит в разбиении системы на классы, 
классов — на подклассы и т. д. до тех пор, пока не будет достиг
нута желаемая степень упрощения, определяемая возможностью 
выполнения синтеза оптимальной системы (в пределах класса, под
класса и т. д.). Оптимизация в пределах всей системы сводится 
к сопоставлению оптимальных систем из разных классов.

Количество классов систем всегда конечно, что гарантирует ко
нечность процедуры нахождения оптимальной системы. Однако 
процедура может быть достаточно громоздкой, поскольку количест
во классов, подклассов и т. д. может оказатья весьма болыпйм. 
Ее можно упростить, исключая из рассмотрения заведомо непер
спективные варианты. Здесь оказывается полезным также инже
нерный подход к оценке, который позволяет считать варианты с 
близкими значениями оценочного параметра равноценными. Для 
реализации этих возможностей требуется глубокое изучение опти
мизируемой системы, т. е. характера функциональных зависимос
тей между ее внешними и внутренними параметрами.

При практической реализации оптимальной системы невозмож
но добиться, чтобы внутренние параметры были в точности равны 
найденным оптимальным значениям. Поэтому важно не столько на
хождение экстремального значения оценочного параметра, сколько 
исследование его поведения в окрестностях экстремума. Учитывая 
это соображение, признано целесообразным вообще отказаться от 
аналитического исследования на экстремум уравнений для оценоч
ного параметра, заменив его построением соответствующих гра
фиков.
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Разработанная на этой основе методика оценки (оптимизации) 
СПДИ оказалась достаточно простой и наглядной, пригодной для 
непосредственного использования в инженерных расчетах. Это хо
рошо видно на примере классов СПДИ с многопозиционными час
тотной и относительной фазовой манипуляциями (МЧМ и МОФМ). 
■Полученные результаты имеют и большое самостоятельное значе
ние, поскольку установлено, что оптимальные многопозиционные 
СПДИ имеют существенные преимущества .перед широко распро
страненными бинарными СПДИ. Сравнительная оценка СПДИ с 
МЧМ и МОФМ показала, что каждая из них имеет свою целесооб
разную область применения. Этот результат также имеет важное 
практическое значение.

Имеющиеся в литературе функциональные зависимости для од
ного из важнейших внешних параметров СПДИ — помехоустой
чивости — получены, как правило, для случая неискажающего ка
нала. Такая модель канала, однако, в большинстве практических 
случаев не является адекватной реальным каналам. Поэтому в на
стоящей работе рассмотрены и более реалистические модели, а так
же вопрос о вычислении помехоустойчивости при аппроксимации 
канала связи такими моделями. Ввиду ограниченного объема на
стоящей работы вычисление ,помехоустойчивости проведено лишь 
для случая, когда канал связи аппроксимируется идеальным поло
совым фильтром.

Достоинства любой системы, в том числе и СПДИ, определяют
ся не только ее характеристиками при идеализированных условиях 
работы, но и степенью ухудшения характеристик при неизбежных 
на практике отклонениях условий работы от идеальных. Важное 
значение имеют также вопросы технической реализации СПДИ. 
Ввиду ограниченного объема книги эти вопросы изложены в При
ложении 2 в виде обзора. Основной вывод состоит в том, что воп
реки встречающимся ів литературе высказываниям техническая 
реализация СПДИ с многопозиционными сигналами (МПС) име
ет тот же порядок сложности, что и реализация СПДИ с бинарны
ми сигналами.

В процессе написания книги пришлось ввести ряд новых опреде
лений, терминов, понятий и т. п. Возможно, некоторые из них спор
ны. Пришлось также столкнуться с большими трудностями, связан
ными с разнобоем в терминологии и даже интерпретации функ
ционального действия элементов структурной схемы СПДИ. По 
нашему мнению, этот разнобой начинает приобретать опасный для 
дальнейшего развития теории связи характер, особенно с учетом' 
того, что в орбиту действия этой теории вовлекаются широкие кру
ги инженеров-проектировщиков. По этой причине в основном тек
сте отдельные вопросы рассматриваются несколько более подроб
но, чем это необходимо для выбранной темы.

Улучшению рукописи способствовали ценные замечания и со
веты, высказанные Л. М. Финком, за что автор выражает свон> 
искреннюю признательность.
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Автор выражает искреннюю благодарность Г. П. Захарову, 
А. Г. Зюко, Ю. Б. Окуневу, Н. Т. Петровичу за полезные за
мечания и соображения, высказанные ими в разное время при об
суждении вопросов, рассматриваемых в данной работе.

Автор благодарит также С. М. Первунинского и С. М. Паука, 
соавторов многих использованных здесь работ, за внесенный ими 
творческий вклад в настоящую работу.

Значительную помощь технического и творческого характера 
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Г Л А В А  П Е Р В А Я

Структура, 
функционирование 
и классификация 
систем передачи 
дискретной 
информации

1.1. ОБЩАЯ СТРУКТУРНАЯ СХЕМА СПДИ
Структурная схема систем передачи дискретной информации 

СПДИ в наиболее общем виде представлена на рис. 1.1. Источник 
сообщений (ИС) последовательно выбирает из фиксированного 
ансамбля сообщений

одно из элементарных сообщений А*.
По аналогии с человеческими языками множество {А} =  

— {Аь . .  ■ Л  і, . . ,i,Ajv} иногда называют алфавитом, а его члены — 
буквами. Число N называется основанием алфавита и может при
нимать любые целочисленные значения в области N ^ 2 .

Назначение кодирующего устройства (КУ) состоит в преобра
зовании сообщения в сигнал, пригодный для передачи по выбран
ному (заданному) каналу связи (КС). В общем случае преобразо
вание осуществляется в два этапа. На первом этапе производятся 
функциональные преобразования над ансамблем {А}, в результате 
которых образуется новый ансамбль {X} с основанием NX̂ N :

На втором этапе буквы алфавита {X} преобразуются в сигналы.
Функциональное преобразование над ансамблем {А} должно 

быть обратимым. Но видов обратимых преобразований возможно 
множество, поэтому для определенности в дальнейшем будем рас
сматривать одно из них — укрупнение алфавита. Оно осуществля
ется посредством обозначения одной (новой) буквой последова
тельности из а ^ І  букв старого алфавита, так что

Образование буквы Х< нового ансамбля можно выразить в сим
волической форме в виде преобразования

К*(а; г, • • •,$)-»■ X,-,

( 1.1)

(1.3)
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Здесь и в дальнейшем порядковый номер символа в последова
тельности указывается нижним индексом, а верхний индекс (в 
скобках) определяет порядковый номер символа в алфавите, из 
которого он выбран.

Для преобразования Nx букв ансамбля {X} в сигналы КУ долж
но располагать множеством сигналов

{ К } = { 7 1( • • , F (-, • • ■ ■ ; Y Ny), N y> Nx,

из которого выбирается подмножество

{ У Д = { У ь - • -,П , . . ,  y Nx),
образующее ансамбль сигналов:

(V V V1 1’ ' ‘ 1 »> ‘ ' ’ 1 Ny
{Yx} =

P(Yx),- ■ >P{Yс), ■ • ;P (Y n )
(1.5)

Выборки Уі из ансамбля {Ух} поступают в КС. Совершенно есте
ственно, что между ансамблями (X) и {УД должно быть однознач
ное соответствие, т. е. для і=1,  Nx из (1.2) и (1.5) должны выпол
няться условия1);

‘) Вообще условие X t +±Уі не является абсолютно обязательным и его ча
стичное нарушение приведет лишь к увеличению ошибок в СПДИ. В реальных 
условиях оно никогда в точности не выполняется из-за неизбежных в любой фи
зической системе флуктуаций. Однако следует потребовать, чтобы в хорошо 
спроектированной и обслуживаемой СДЦИ увеличение числа ошибок за счет 
нарушения условия было достаточно малым. Некоторые соображения по
этому вопросу можно найти также в [160, 161].

( 1.6)
^  Y,

Р(Х{) = ’Р (К <■)
О



где символ означает «взаимно однозначное соответствие между 
Хі и Уі. Число возможных способов образования взаимно одно
значного соответствия между Хі и Уі (число возможных способов 
кодирования сообщений) равно {13]

где СNxN„ Nu 1
(Ny - N X)\NX\

K =  CNNxyNJ, (1.7)

С учетом (1.3) вместо (1.7) получим

K =  CNNayNa\. (1.8)

Выражению (1.8) можно придать и другую форму, подставив 
в него значение .Тогда получим

К = Ny\
(Ny-Na)\ (1.9)

где А^а —число размещений из Ny элементов по Na [15].
Из (1.8) и (1.9) видно, что при прочих равных условиях коли

чество возможных способов кодирования растет с ростом а.
В канале связи на передаваемый сигнал накладываются поме

хи, так что при передаче сигнала Уі из ансамбля {Ух} на выходе 
декодирующего устройства (ДКУ) действует искаженный сигнал

Y't =  Y, +  É,

где £ — случайный процесс1).

Задача ДКУ состоит в том, чтобы по принятому искаженному сиг
налу У4і определить, какое сообщение передавалось. Для этого мно
жество (пространство) искаженных сигналов {У'} разбивается на
N^x^Nx непустых и непаресекающихся подмножеств {Уг}, г =  1,7Ѵ'* 
каждому из которых ставится во взаимно однозначное соответ
ствие сообщение Хі и з  множества {X'} = |Х і,. . .,Хі,. . .,XNjc, . . „X j-

Каждый член множества {X'} преобразуется в последовательность 
из а букв алфавита {А'} =  {Аь. . .,Аі,- . .A n,. . .,An> } , N ' ^ N ,  кото
рые и поступают получателю сообщений (ПС). Это преобразова
ние можно представить в символической форме:

Х і-*К і(а; г, • • .,*), (1.10)

‘) Для простоты здесь принято, что коэффициент передачи канала равен еди
нице и не зависит ют времени, а помехи аддитивны. Эти ограничения, однако, 
нисколько не снижают общности и введены здесь лишь с целью упрощения рас
смотрения.
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где К М  г, . . .,*) =  4 ' ), • • - , 4 S); г, «6{^ '} =  {1, - • -,7Ѵ'}, і =
=  І 7 Ж 7

Очевидно, что для всех г 6 {Nx} справедливо г, s, 6 {Щ и преоб
разование (1.10) взаимно однозначно по отношению к (1.4), т. е.

Хс^Кі(а-  г, ■ ■ ;s).
Определенные таким образом процессы называются кодирова

нием и декодированием в широком смысле {13, 160, 1/6)1].
Очевидно, что при наличии помех некоторые сообщения будут 

приняты с ошибкой. Другими словами, существует конечная веро
ятность того, что при передаче буквы Л* из множества {А} будет 
зарегистрирована буква Ah из множества {А'}. Полная характерис
тика ошибок СПДИ задается стохастической матрицей ошибок:

Р и  (И ), • • - , Р Ш (4 . ■ • •> plN. ( 4

II Pik И )  II = Ра (4 > • •- PiN (4 . ■ '» Р;ЛГ* И )

Р N\ (4 » '> Р о т Д 4 > • ■ 'I Pn n < ( 4

где pik(A) — вероятность зарегистрировать букву А к из множест
ва {А'}, если в действительности передана буква из множест
ва {Л}.

Матрица ошибок \\ріи(А)\\ полностью определяется параметра
ми ИС и ПС, КУ и ДКУ, а также КС и помех. Следовательно, если 
параметры ИС и ПС, а также КС и помех заданы, то задача пост
роения рациональной (оптимальной) СПДИ сводится к построе
нию рациональных (оптимальных) кодирующего и декодирующего 
(в широком смысле) устройств.

К сожалению, как отмечалось во введении, вопрос о способах 
построения оптимальных кодирующего и декодирующего (в широ
ком смысле) устройств остается открытым.

Заметим, что количество возможных способов кодирования, определяемое 
(1.7), обычно очень велико. Так, в довольно простом случае, когда N x=4, N y = 8, 
из (1.7) получим К=1680. Если же принять N x — 32, Л'ѵ =  64, то число возможных 
способов кодирования становится катастрофически большим: /С «1019. Эти циф
ры показывают, что попытки поиска рациональных (оптимальных) процедур ко
дирования методам простого перебора заранее обречены на неудачу.

Основная идея другого направления общей теории связи — тео
рии потенциальной помехоустойчивости — заключается в выделе
нии из общей схемы СПДИ приемной части и ее оптимизации. Эта 
теория дает конструктивное решение задачи, т. е. позволяет син
тезировать оптимальный приемник. Именно это является основным 
ее достоинством.

Идея разбиения общей структурной схемы СПДИ на более мел
кие элементы и раздельного исследования каждого из них по су
ществу была принята и в теории информации (теории кодіирова-

Т"” ". ..... . V



ния), где сформировались и развиваются два научных направле
ния: теория статистического (эффективного) кодирования и теория 
помехоустойчивого кодирования. Теория статистического кодирова
ния изучает способы устранения (полного или частичного) избы
точности, имеющейся в ансамбле ИС. Теория помехоустойчивого 
кодирования последует способы введения в передаваемые сообще
ния избыточности в целях повышения помехоустойчивости.

На первый взгляд такая совокупность операций (сначала устра
нение, а затем введение избыточности) может показаться бессмыс
ленной. Тем не менее она вполне разумна. Дело в том, что избыточ
ность, имеющаяся в источнике сообщений, однозначно определяется 
его статистическими свойствами. Но общих методов рационального 
(оптимального) использования избыточности для повышения поме
хоустойчивости не существует. Поэтому целесообразно сначала 
устранить избыточность, а затем ввести ее, но теперь уже вполне 
определенным образом.

Для передачи по КС закодированного таким образом сообще
ния необходимо преобразовать его в сигнал. Эта операция выпол
няется устройством, которое назовем кодером сигнала. Таким обра
зом (рис. 1.2), КУ (в широком смысле) распадается на три КУ (ко
дера): статистический кодер (СК), помехоустойчивый кодер (ПК) 
и кодер сигнала (КС и пн); СК. и ПК образуют в совокупности ко
дер сообщения (КСообщ), назначение которого состоит в преоб
разовании ансамбля сообщений {А} в ансамбль

причем множество {Zx} является подмножеством множества {Z} — 
{iZi,.. .,Zi„ . .,Znx,- ■ -Xnz }, NẐ N X. При этом аналогично (1.6) вы
полняются условия:

Процесс преобразования ансамбля {.4} в ансамбль {Zx} в об
щем случае многоступенчатый. В процессе этого преобразования 
ансамблю {Zxj может быть придан целый ряд полезных свойств, 
улучшающих те или иные характеристики СПДИ. В частности, мо
жет быть устранена (полностью или частично) избыточность в пе
редаваемых сообщениях (статистическое кодирование), может 
быть введена избыточность для повышения помехоустойчивости (по
мехоустойчивое кодирование) и т. д. При этих преобразованиях 
учитываются характеристики ИС, ПС, КС, а также помех. Общим 
во всех этих операциях является то, что сообщение лишь преобра
зуется к тому или иному виду, оставаясь всегда сообщением в том 
смысле, что оно не предназначено для непосредственной передачи. 
Именно это обстоятельство позволяет объединить в одном функ
циональном блоке — КСообщ — все виды преобразований сообще- 
18

{Z,} =
Zi, • • -,Zh ■ ■ - , z Nx 

p(Z1),... ,p (Z l) ,. . . ,p (Z JVJ
( 1. 12)

(1.13)



хс
оо

бщ
 

' 
ф

іФ
И

 
-m

 ^

<N
CJ
a,

19



вий. Кроме того, все операции, выполняемые КСообщ, изучаются в. 
первом из направлений общей теории связи — теории кодирования.

Каждый символ алфавитов {Л}, {X}, {Zx} может быть пред
ставлен в виде последовательности чисел системы счисления с лю
бым основанием т ^ 2 .  Тогда і-й символ представляется в виде пос
ледовательности из Пі^ і чисел выбранной системы счисления.. 
Такие последовательности принято называть кодовыми комбинаци
ями, а образующие их числа — элементарными кодовыми симво
лами. Значение щ определяет длину і-й кодовой комбинации, а 
т — основание кода.

В общем случае Пі могут быть различными для разных кодо
вых комбинаций (неравномерный код). В частности, неравномер
ный код получается при статистическом кодировании алфавитов с 
неравномерной статистикой1). Однако современная теория поме
хоустойчивого кодирования развита, главным образом, для равно
мерных кодов (Пі=п  при всех і {-/V*})- В связи с этим образован
ный в СК неравномерный код обычно преобразуют в равномерный 
путем разбиения последовательности кодовых символов на блоки 
равной длины, которые и являются кодовыми комбинациями рав
номерного кода [92]. В дальнейшем для определенности будем по
лагать, что неравномерный код возможен только в GK.

Для равномерного кода справедливо соотношение

где индекс «z» при т и п  указывает, что эти величины относятся 
к символам алфавита {Zxj.

Выполнение (1.14) возможно при

Итак, с учетом сказанного, на выходе КСообщ образуется ан
самбль {Zx}, состоящий из кодовых комбинаций длиной nz, образо
ванных из элементарных кодовых символов, принадлежащих алфа
виту {г} — {г?,. . ,,zW,. . „а*“ *-1)} с основанием тг. Например, кодо
вая комбинация Zi имеет вид

Назначение КСигн состоит в том, чтобы преобразовать сооб
щения из ансамбля {Zx} в соответствующие сигналы, образующие 
ансамбль {УД. Как уже говорилось, в общем случае множество 
{У*} является подмножеством множества {У} =  {Уі , . .., 
У и- ... Ynx ,• • .,Улг} } N y ^ N x. Каждый сигнал из множества {Ух} 
представляет собой кодовую последовательность пу^  1 элементар-

*) Впрочем, статистическое кодирование возможно и при равномерных кодах. 
Примером являются '«регистровые» коды |160, 161], применяемые в буквопеча
тающей телеграфии.

/п пг =  Nz >  Nx, (1.14)

(1.15)

Za =  Zi {nz\ k, ■ ■ ■,p) =  z[k\  ■ ■ -.z«*); k, p6{m2} =  

=  (0, • • •, mz — 1}.
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ных сигналов, -выбранных из алфавита {у} =  {у0,.. . .,у̂ тУ 'f'
с основанием ту, так что общее число сигналов равно

Ny =  my\  (1.16)*
Естественно наложить условие

ту =  тг пу =  pz , (1.17).

поскольку каждый элементарный сигнал порождается элементар
ным символом кодовой комбинации. Из (1.14) — (1Л7) следует так
же, что

Ny =  Nz > N x.

Элементарные сигналы, в отличие от порождающих их кодовых 
символов, являются функциями времени и каждый из них сущест
вует на конечном интервале времени длительностью т. Кодовая 
комбинация Zi порождает кодовую последовательность элементар
ных сигналов Уі (і):

Zt =  zW, • • •,*<£>- К ,  (0 =  «/!*> (О, • •

где в левой части k, р £ {mz}, а в правой — k, р 6 {ту} =  {0,.. 
т У— !}■

ДКУ (в широком смысле) также можно разделить на ряд -по
следовательно соединенных функциональных элементов. Количест
во и структура их зависят от того, какой из двух возможных спосо
бов приема — поэлементный 
или прием в целом — при
меняется. При поэлементном 
приеме ДКУ разделяется на 
три элемента — декодер сиг
нала (ДКСигн), помехоус
тойчивый декодер (ПДК) и 
статистический декодер 
(СДК). Последние два эле
мента можно объединить в 
один — декодер сообщений 
(ДКСообщ), аналогично то
му, как на передающей сто
роне СК и ПК объединены 
в КСообщ (рис. 1.2). При 
приеме в целом декодеры 
сигнала и сообщения разде
лить невозможно. Поэтому 
будем считать, что при при
еме в целом ДКУ в широком смысле представляется в виде единого 
функционального (Элемента — объединенного декодера (рис. 1.3).

Рассмотрим оба -способа приема. При поэлементном приеме 
ДКСигн должен «опознать» каждый элементарный -сигнал из ко
довой последовательности. Для этого каждый элементарный сиг

21;
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нал yi (t), i£{fnv} вместе с помехой на интервале своего существо
вания — тактовом интервале — длительностью т подвергается не
которой обработке, в конце которой берется отсчет у'. Совокуп
ность всех возможных отсчетов образует множество (пространство) 
{у'}, вообще несчетное. ДКСигн разбивает множество {у'} на 
т'у^Шу непустых и неперееекающихся подмножеств (областей) 
{Уі}, і= 0 , т'у—1, так что каждый отсчет г/і попадает в одну из 
этих областей. Каждой области {уі} ставится в однозначное соот
ветствие элементарный кодовый символ гб') из множества {z '} =

. .,zV . ^}, .причем
m’ =  m'. (1.18)z У

Способ разбиения множества {у'} на подмножества {уі) и со
поставления {у %}-*-& определяет правило декодирования элемен
тарных сигналов, а сама операция преобразования элементарных 
сигналов в кодовые символы называется демодуляцией.

После демодуляции всех пѵ элементарных сигналов, составля
ющих кодовую последовательность, на выходе ДКСигн образуется 
кодовая последовательность из nz = ny элементарных кодовых сим
волов. Общее количество возможных кодовых комбинаций на вы
ходе ДКСигн определится из уравнения N'z — (т'г) пг. Поскольку 
m'z=.m'y^my = mz, то N'z'^Ny = Nz'^sNx.

Другими словами, общее количество возможных кодовых ком
бинаций на выходе ДКСигн может превышать не только количест
во разрешенных к передаче (Nx), но и общее количество всех воз
можных кодовых комбинаций на выходе КСигн (NV=>NZ).

Кодовые комбинации на выходе ДКСигн образуют множество 
{Z'} =  {Zb. . Ли.  • Л ы х,. . .,Zn >•••> Zj '} . ДКСообщ должен принять

Z  z

решение, какая из кодовых комбинаций передавалась в действи
тельности. Для этого множество {Z'} разбивается на N'X̂ N X не
пустых и неперееекающихся подмножеств {Zi}, причем в подмноже
ство {Zi} входит Ьі кодовых комбинаций. Для однозначного деко-

к
дирования необходимо выполнение условия ^  bi=N'z . Состав под-Д
множества {Zi} можно выразить символически в форме

{Zi} =  {Zi фр К • • •,/)},

где {Zc(bp h, ■ - •,/)} =  {ZW, ■ . ., Z[f)}, h,fe  (ЛГ) -
i K

- { 1 ,  • • -,NX, ■ ■ . ,Nt, ■ • -,N'}.

Каждой кодовой комбинации, попавшей в подмножество {Zi}, 
ставится ,в однозначное соответствие сообщение Xz из множества
{*'} =  {*,, .... Хі......  XNx ,..., XN'x }. Каждый член множества {X'}
22



преобразуется в последовательность из а букв алфавита {А'} — 
=  {Аі, А і, An’ ■■■, An, }, N '^ N ,  которые и поступают к ПС- 
Это преобразование в символической форме имеет вид

Х{ Кі(а; г, ■ • ;s),
где Ki(a; г, ■ ■ -s) =  A[r\  ■ • i =  1, N'x\ r ,s£{N’},

Для -t= l, -Nx справедливо r, s f  {TV} и преобразование Xj->- 
-+Кі(а; г, s) взаимно однозначно по отношению к (1.4). т. е.

Х і^ /С Д а; г, ■ ■

ДКСигн (демодулятор) и ДКСообщ называются в литературе- 
соответственно первой и второй решающей схемами [160].

При приеме в целом (рис. 1.3) «опознается» не каждый элемен
тарный сигнал, а сразу вся кодовая последовательность. Для этого 
она вместе с помехой на интервале своего существования длитель
ностью пу% подвергается некоторой обработке, в конце которой бе
рется отсчет У' . Совокупность всех возможных отсчетов образует 
множество (пространство) {У' }, вообще несчетное. Объединенный 
декодер разбивает пространство (У ц} «а N’x^ N x непустых и не- 
пересекающихся областей {Уі}, і =Л,Ы'х , так что каждый отсчет 
У'ц попадает в одну из них. Каждой области ставится в однознач
ное соответствие сообщение А, из множества {Х'} =  {Хі, Хіг ..., 
XNjc, XN'x}. Дальнейшие операции аналогичны операциям при 
поэлементном способе приема.

При отсутствии избыточности в передаваемых сообщениях (т. е. 
при N y = N z—Nx) потенциальная помехоустойчивость обоих спосо
бов приема одинакова [160, 1Ѳ1]. Если же избыточность имеется 
(т. е. Ny =  Nz> N x) , то прием в целом имеет более высокую поме
хоустойчивость [160, 161]. Что касается трудностей технической 
реализации, то здесь преимущество имеет поэлементный прием.

Характеристики приемной части СПДИ (при прочих равных ус
ловиях) зависят от того, насколько согласованы между собой опе
рации демодуляции и декодирования. С этой точки зрения прием 
в целом можно рассматривать как предельный случай поэлемент
ного приема при наилучшем согласовании операций демодуляции 
и декодирования [13]. Учитывая трудности технической реализации 
приема в целом, а также широкое распространение различных (и 
поиск новых) методов поэлементного приема, будем полагать в 
дальнейшем, что приемная часть ОПДИ имеет структуру, соответ
ствующую поэлементному приему (рис. 1.2).

КСообщ можно отнести к ИС и рассматривать их совокупность- 
как некоторый эквивалентный источник сообщений (ЭИС). Анало
гично ДКСообщ и ПС образуют эквивалентный получатель сооб
щений (ЭИС). Тогда схема рис. 1.2 становится аналогичной схеме 
рис. 1.1, где ИС заменен ЭИС, ПС—ЭПС, а кодер (декодер) в ши-
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роком смысле— кодером (декодером) сигнала. В таком -представ
лении СПДИ характеризуется стохастической матрицей ошибок

Рп (2). • ■ - pWxW> ■ ' 4 (Z)

р1кт = Рц(2), . ■ ’ Р ш Ф ’ • -  Рш'Ю

Pn/ Z)> • • ■’PNxNx{Z)’" ■ P ' (Z)’ NxNx
где Pik(Z) — вероятность получить на выходе ДКСигн кодовую 
комбинацию, попадающую в -подмножество {Zu} из множества 
{Z'}, если в действительности на вход КСигн поступила кодовая 
комбинация Zi из множества {Zx}.

Поскольку передача и прием кодовых последовательностей осу
ществляются поэлементно, то можно ввести в рассмотрение также 
стохастическую матрицу ошибок

Pn(z). - • ■>Plmz(Z)’ ■ ■

l|p*(*)ll =
Piliz), ■ ■ ■>Ршг & ’ • • ■,p ‘4 (2)

Pmz\ (Z)> ' '» PmzmJZ)' • • -,P » (z)
m z m Z

где pik(z) — вероятность получить на выходе ДКСИГН кодовый сим
вол zPP, k ^ { m z }, если в действительности на вход КСигн поступил 
кодовый символ і е { т г}.

Матрице (1.20) эквивалентна матрица

Pii(y). • ■’Ршу (У)> • ■ ; Р ш’у(У)

Pik{y) II  = Ptl(p), ■ •- Рту(У)> ■ • •'Рш'Ы

Pmu\ (0)’ ' ' ■'Рт.шІУ)’ ■ ■ ; Р  ЛУ)ШуШу

поскольку между кодовыми символами на входе КСигн и эле
ментарными сигналами у(Р(і), а также подмножествами {у%} и 
символами іна выходе ДКСигн имеется однозначное соответ
ствие

zll) -  yU) (t),
Матрицы (1.20) и (1.21) являются простейшими интегральными 

статистическими характеристиками СПДИ. Они влияют на любую 
внешнюю по отношению к ним матрицу ошибок, в том числе на 
\\pih(z)\\ и \\pih(A)\\, определяемые соответственно (1.19) и (1.11). 
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Например, если элементарные сигналы статистически независимы 
и т = т у, то [13]

пу
P i k ( Z ) = r \ l P M h -  (1.22>

і=і
Если считать характеристики ЭИС и ЭПС заданными, то задача 

построения рациональной (оптимальной) СПДИ сводится к более 
простой задаче рационального (оптимального) построения участка. 
КСигн—КС—ДКСигн. В дальнейшем этот участок структурной схе
мы СПДИ будем называть сигнальным участком (СУ), подчерки
вая тем самым, что на этом участке действуют сигналы, а не сооб
щения, которые имеются только на входе и выходе СУ. В литера
туре [13, 161] совокупность элементов структурной схемы СПДИ,.

з и с с у з п з

Рис. 1.4

составляющая СУ, называется дискретным каналом. Различие меж
ду этими понятиями состоит в том, что дискретный канал обычно 
полагается заданным, а в СУ заданным является только КС.

Состав ЭИС, СУ и ЭПС показан на рис. 1.4.

1.2. ПРЕОБРАЗОВАНИЕ СООБЩЕНИЯ В СИГНАЛ

Процесс преобразования сообщения в сигнал происходит сле
дующим образом. Кодовые комбинации элементарных символов 
преобразуются в кодовые последовательности видеоимпульсов оди
наковой длительности т, амплитуды которых выбираются из дис
кретного множества амплитуд {аг} =  {а(0), ..., а®, •••, а(7П а ”4}. Меж
ду множеством (алфавитом) кодовых символов {z} =  {2<0\  ..., г№, ..., 
Z(mz -1)} и множеством (алфавитом) амплитуд {аг} устанавливается 
однозначное соответствие, т. е.

(1.23>
ma =  mz J

Тогда кодовой комбинации символов
Zi =  z{ft>, • • k, р 6 {тгУ, i£{Nx}

будет соответствовать кодовая последовательность видеоимпульсов 
Ai{t) =  a[kHt), . ■ -,а(Р) (0; k, р£{тау, І6{ІѴХ}; na = nz1 лд

Ha рис. 1.5а и б в качестве примера показано преобразование 
кодовой комбинации символов 10121 в соответствующую кодовую
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.•последовательность видеоимпульсов a\{)(t), a ^ ( t ) ,  a l̂)(t), a[2) (t),
W -

Кодовая последовательность видеоимпульсов используется для 
модуляции (манипуляции) одного или нескольких параметров не

которого физического про-
а) 1 о 1 г 1  цесса, называемого пере

носчиком и описываемого 
функцией вида

/ =  /(«1, ■ • -,аГ, і),
(1.24)

где t — текущее время; 
аі, ..., аг — параметры. В 
простейшем случае моду
ляции подвергается один 
из параметров переносчи
ка. Если модулируемым 
(информационным) пара

метром выбрать as, s& {l, ..., г), то при поступлении на вход моду
лятора видеоимпульса а®, / е { т а} на выходе будет процесс вида

/вых =  / [°1> • • • • '.«Г. <]>
где as ("О — значение параметра as при поступлении на вход моду
лятора видеоимпульса а№. Эта реализация переносчика есть не что 
иное, как элементарный сигнал y (sl)(t), 1^{ту}, порождаемый ко
довым символом 2®, /e { m z}. Символически процесс преобразова
ния символа 2® в элементарный сигнал y{s)(t) выглядит так:

М) а</) (О У? (0 .

где y[l){t) =  1 К ,  • • -„МО. аг> Ц-
Аналогично преобразуются в элементарные сигналы и все дру

гие символы кодовой комбинации, так что кодовой комбинации 
Z, соответствует сигнал Yi(t'):

Z, =  • • ;Z<np)-> Y ls(t) =  y[ks4t),

где в левой части k, p ^ { m z), а в правой — k, р ^ { т у}. 
На основании (1.17) и (1.23) справедливы равенства:

та =  mz =  т.у 
па =  пг =  пи ,

(1.25)

Символически процесс преобразования кодовой комбинации Zi 
в кодовую последовательность элементарных сигналов (без указа
ния модулируемого параметра) записывается в виде Zi-*-Ai(t)-*-

При указанном выше условии (число информационных парамет
ров равно единице) количество возможных способов преобразова
ния кодовых символов в элементарные сигналы (число возможных
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видав модуляции) равно количеству параметров переносчика г,. 
Вид модуляции указывается индексом s. Все возможные при этом- 
виды модуляции будем называть простыми.

На рис. іі.бе в качестве примера преобразования кодовой после
довательности видеоимпульсов в кодовую последовательность эле
ментарных сигналов показан случай, когда переносчик имеет вид, 
/  =  Uocos +  ф), а его информационным параметром является ча
стота переносчика <о.

й)
Ио к о Пери 
сообщения

6)

& Й
ѣ  § 

$ 1

Ф

£
tsi4 2

4

Yis(t) Yis(t)

Puc. 1.6
2 Г



Перед поступлением в КС сигналы .могут быть подвергнуты той 
шли иной обработке, например, фильтрации, усилению, переносу 
спектра в другой частотный диапазон и т. д. Общим в этих опера
циях является то, что это линейные операции иад сигналами, они 
іне изменяют самой их сущности, а лишь придают им те или иные 
■свойства. Устройства, осуществляющие перечисленные виды обра
ботки, можно объединить общим названием «.передатчик» и тогда 
К'Сигн может быть представлен в виде структурной схемы рис. 1.6а 
(сигналы на выходе передатчика и на выходе генератора перенос
чика обозначены одинаково, так как здесь их различие роли не 
играет).

Дальнейшим обобщением является случай, когда число инфор
мационных параметров переносчика цревышает единицу. Если при
нять его равным ц, І ^ ц ^ г ,  то для модуляции необходимо сфор
мировать ц кодовых последовательностей видеоимпульсов, которые 
,в совокупности образуют кодовую матрицу видеоимпульсов:

Аа (0 • , а £>(0

І М » ( 0І І  = АіЛі) — • ■  < , ? >  (0

V o • • ,  а (  р т ) )  (t) Ѵ >

(1.26)

»где ks, Ps€{mas} =  {0, ■ ■ •, mas — 1}; s =  1, гр

Каждая кодовая последовательность видеоимпульсов (каждая 
•строка матрицы \\Ai(t)\\) воздействует на модулятор соответствую
щего параметра переносчика. Структурная схема КСигн для рас
сматриваемого случая (г )> /)  представлена на рис. 1.66.

В свою очередь, каждая строка матрицы ЦЛіСОІІ порождается 
соответствующей кодовой последовательностью символов КСообщ, 

.образующих кодовую матрицу символов:
Za - ■

112,11 = zis = ‘І.Ч •• -,Z(Ps) ’ V
,(*ч)IT] ’. . .,z(pn) ’ n24

(1.27)

»где ks, ps^{m zs} =  {0, ..., mzs— 1}; s — 1, ц, причем в соответствии с
(1.23) mzs= m as. Понятие кодовой матрицы является обобщением 
понятия кодовой комбинации.

Каждый столбец матрицы (1.26) представляет совокупность ц 
элементарных видеоимпульсов, одновременно модулирующих соот- 
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івететвующие параметры переносчика (рис. 1.66). Записывая его в 
виде элементарной матрицы, состоящей из т) строк и одного столб
ца, получим вместо (1.26)

І І Л Ч О І И Ц І К Ч О Ц ,  • • Ч К Р Ч Ч | | | .  О - 2 8 )
где

a ^ ( t )

II (01| = ; / =  1. па\ I £ {та (г])} =  (0, • • •, tna (т]) 1};

^ € { m as}; s =  1, г].

а( Іч (t) іч
(1.29)

Множество {а2(т))} =  {а(°)(ті), ..., а 0 Ч представляет собой 
множество (алфавит) амплитуд видеоимпульсов при т}> 1 с основа
нием

ч
m-а Ol) =  П m as

S—1

(1.30)

Аналогично представляется и матрица \\Zi\\ (1.27) в виде

Ill'll j |K ft)||, • • -.||*^) ||||. (1-31)

где

(*> II = z( ^/s

z( Іч ) 
ІЧ

; /  =  1, пг\ 1€{тг (г])} =  {0, ■ • •, тг (ті) — 1};

/s6{m zs }; s =  ! 7 ^

(1.32)

Множество {z (t] ) }  =  {2 (°), ..., z(mz((n)—‘^представляет собой мно
жество (алфавит) кодовых символов при т]>1 с основанием

т-г (Л) =  П т . 2 , S (1.33)
S=1

Естественно, что, как и в случае т )= ! ,
ma(ri) =  mz(ri). (1.34)

Наконец, матрица ||г(Л|| образуется из элементарного символаг(б
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При поступлении «а вход модулятора 'совокупности ц элемен
тарных видеоимпульсов, образующих элементарную матрицу 
МЧОН. на выходе будет процесс вида /вых — ЯЫ Я), •••. аs(ls), ..., 
От, {Іц) 1 •••> Я*

Эта реализация переносчика и есть элементарный сигнал 
У(і)...,гп (0> І ^ { тѵЫ)}> порождаемый элементарной кодовой мат
рицей символов [|z№||, l<={mz(ц)}. Индекс (I, ц) указывает коли
чество и наименование одновременно модулируемых параметров 
переносчика. Символически цроцесс преобразования элементарно
го кодового символа в элементарный сигнал у[[\  ^ ( t )  выгля
дит так:

2(О_> ||2(О ||-,||а< О (0 ||^ у(О  >ті)(/),

г д е  =  • • • . « * ( * * ) ,  • • • • -,ап t].

Аналогично преобразуются в элементарные сигналы и все дру
гие элементарные кодовые матрицы символов, так что кодовой 
матрице HZ,|| соответствует сигнал Уі(і..... тш(У):

\Zi\\ = \\\\z\k) I- ' • •> 
= у\%....„>(*)>

lz(p)

■>УІпР)пУ

Y і О......П)

ПцО.---. Ч)

(0 =

(1.35)

где в левой части А р е { т г(т])}, а в правой — k, р ^ { т у(г\)}, при
чем на основании ( 1.25) и ( 1.34) справедливы равенства:

та{г[) =  тг {х[) =  ту(т))\
па =  пг =  пу

(1.36)

На основании (1.36) из (1.33) получим также

Щ  (л) =  П  Mys-  (1.37)
S=1

Символически процесс преобразования кодовой комбинации Z\ 
в кодовую последовательность элементарных сигналов (без указа
ния количества и наименований информационных параметров) при 
ті>1 представляется в виде Zi-+\\Zi\\-+-\\Ai(t)\\-+-Yi(t).

В конечном итоге случай т)>1 формально сводится к случаю 
т) =  1, поскольку в обоих случаях Zi-^-Yi(t). Однако полученные в 
результате такого преобразования сигналы как элементарные, так 
и их кодовые последовательности при т) =  1 и т)>1 будут неодина
ковыми. Случай т]>1 дает возможность получить большее разно
образие сигналов, чем случай т] =  1.

Поскольку количество возможных сочетаний из г параметров по 
г) информационным параметрам равно и то количе
ство возможных способов преобразования сообщения в сигнал (ко
личество возможных видов модуляции) равно 
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К А ѣ  г) =  ' £ с * .  (L 3 8 )
л=і

Все виды модуляции при т]>1 будем называть комбинирован
ными.

В пределах каждого вида модуляции (при т] =  1), определяемо
го выбором в качестве инфоірмационного параметра переносчика 
«s, основание алфавита элементарных сигналов может изменяться 
в пределах ту^ 2  единственным образом. Если же г|>  1, то одно 
и то же значение ту, как видно из (1.37), может быть достигнуто 
при различных комбинациях совокупности значений mys, s = l ,  .... т). 
Поскольку в общем случае значение tnv(t\) должно удовлетворять 
условию ту(г])^2,  то на значения тѵ$ 'Следует наложить условия:

туі ^ 1 ,  ■ ■ ■,tnys^ 2 ,  ■ ■ -,тт >  1; s =  1, • • -,ц. (1.39)

В обоих рассмотренных случаях (т)=1 и г і> 1 ) на каждом 
элементарном интервале существует только одна реализация пере
носчика. Однако можно представить себе и такой случай, когда их 
будет ß > ,l. Структурная схема К'Сигн при tj> 1, ß > l  представле
на на рис. іІ.Ѳв., (Как видно, в этом случае имеется ß генераторов 
переносчиков, так что суммарный переносчик представляется функ
цией вида

ß
/ =  Ѵ /( (аіі • • *,as, • • ' • -,аr,t), (1.40)

І*= 1
частным 'Случаем которой при ß = l  является (1.24). Каждый из 
переносчиков модулируется по т) параметрам, одинаковым для всех 
ß переносчиков. Сами переносчики полностью идентичны. Основа
ния алфавитов по каждому из ß соответственных информационных 
параметров совпадают, т. е.

Щл =  • • • =  ту̂ ,  s =  1, т]. (1.41)

Тогда, в силу (1.37) и (1.41), совпадают также основания алфави
тов на выходе каждого генератора переносчика, т. е.

гпуііч) =  Щ(ч)> І =  1. ß- (1-42)
Основание алфавита на выходе КСигн с учетом (1.42) равно

Р) =  С^(ч> О-43)
или, подставляя в (11.43) значение щ (і \ )  из (1.37), получим

(fw )
»  =  Л  =  . { ----- . (1.44)

Д'ѵ(гК.-е)и»
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Поскольку функция Сух имеет такой характер, что при фиксиро

ванном Х\ она растет при изменении у от 1 до -А  (при четном х)

или {х—(1) (при нечетном х) [16], то имеет смысл ограничить ß

значениями:

П  т s при четном [~~| mgs;
5=1 5=1

(1.45)

П  mys — 1 I при нечетном ["”] mys.
К \s=l S=1

Модуляция q-го переносчика осуществляется с помощью кодо
вой матрицы видеоимпульсов, аналогичной і(1.26):

ІАі(0Ь a[xk̂ ( t) ,  ■

II (А (ОЬІІ = [Als (Ob = a\ s sq) (0> ■ :  ai PJ q) (0

[А , (ЭЪ (0, • ■ > 4 „ У м

ГДе k$g, Psiy 6 {̂ Ias}<?! ® — 1> Л» {fflas}q {Щав}> Я 1» ß*

(1.46)

Для модуляции всех ß переносчиков формируется матрица ви
деоимпульсов:

ІА (011 =

I ІА (Oh I 

Щ Ш  

tA(0]ß|

(1.47)

где ||[A (0 ]g|| определяется (1.46).
Кодовые матрицы видеоимпульсов IIIAfOWI и ИА (О И. в свою 

очередь, порождаются кодовыми матрицами символов соответст
венно:

IAA z \ ^ q\  . ■’4 ^

II (Ab 11 = IZtsh = A H  • ■’4 zssq)

z( kw)ЩТ) > . z( p4?) ’ nzr\

(1.48)
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i | Z i| |  = (1.49)

II Щх II 

I l l Z i l J

\ m * \ \

где ksq, psq£{mzs}q, s =  1, rj; {m8 } , = K } ,  q =  1, ß.
Рассматривая каждый столбец матриц ||[/4i(7)]g|| и [|[Zf]9|| как 

элементарную матрицу из т) строк и одного столбца, аналогично 
разобранному выше случаю т]>!І, ß = l ,  получим, что на выходе 
КСигн на каждом элементарном интервале образуется совокуп
ность ß реализаций переносчика, q-я из которых имеет вид

/вых <7 ~  /<7 1®1 (hq ) > ' ’ >Cts ( / sg), • • ■>®Т) (  ^<7) ’ ' '> ®г> ]̂>

ГДе =  1» Г], {ftlys\q ~  ^ ”  І> ß*

Следовательно, элементарный сигнал на выходе КСигн для слу
чаев г) >  1, ß> il представляется в виде элементарной совокупности 
реализаций:

У((!■■■,г]) pW

/і[аі(/и), •

f q [ a - i ( l i q ) ,  ■

4 M  Я ’

I ®S

> ( ŝfl)>

as ( ŝß)’

)( Ац)>

ач ( l̂?)’

■’ S i O ’

где /6{mg(ri, ß}.
Аналогично (1.36) справедливы равенства:

т а (Л. ß) =  m-z (Л. ß) =  т у (Л. ß) \
tla t%z -- tly \

Выражение (1.50) записано не в виде матрицы, а в виде про
стой совокупности по той причине, что порядок записи строк в 
(1.50) никакой роли не играет. Именно для этого случая справед
ливо (1.43). .

Преобразование кодовой матрицы ||ZJ в сигнал У . (1 
для случая г)> 1 , ß>  1 запишется следующим образом:

II II II и  I)» • •  - K V  II

I| Z | | |  = и 4  Л  • ■ • , | | z (  р « )| |’ ll  пгЧ II

II * ( * ( 0 1 1  .II l ß  I I ’ ■ J M H' I I  » , в  11

Y,і О ......Wß (0 =

2—'239 33



(1.52)

У\к(\,..., Ч) ß ' ' ’ 4 (1- ;  4) ß ^  \

^1(1^.., Ч) ß ' • г/’ Упу ? 1,. Ч) ß W

^ l(H K ..4 )ß  ' y( Pß )’ Упи(Х,... . 4) ß ^  ^

где

И Л

z(/i«) /1?

z( r̂i?) 
ічч

j  1, tiZ! lq £ {/nz (r])}̂ ; 
/s9 6 {fflzs}<7>

* =  1 . л; <7 =  T7T

(1.53)

Вводя обозначения

I I-* ) . '■

І И 0  II
j Пг< 1£{тг(Ч’ ß)}; 
lq £ {тг (т])}9;

Я =  ГТ
(1.54)

j У)‘іі....ч) ß W \

yjН . . ,  т »  ß  ( 0  =  У{і(С’.!І ß ( 0; /  =  1, л „ ;
^ { о т „ (г |,  ß)}; lq (z{m y (г]))?;

I  я =  ГТ

У 1(1 iDß^) —

о?.!.. Ч) ß

можно записать (1.50) в форме

и z < И  и 2И і -  • ■ •-i l l ’ ll I

~  У\\\.... п) ß '

Y ,I О.... ч) ß (0 =

.....„)ß(0.

(1.55)

(1.56)

аналогичной (1.35). Единственное различие между (1.56) и (4.35) 
состоит в добавлении индекса ß в обозначения сигналов.

Символически процесс преобразования кодовой комбинации Zt 
в кодовую последовательность элементарных сигналов при т]>1,



Количество возможных видов модуляции от ß не зависит, так 
как каждый переносчик модулируется идентично. Следовательно, 
выражение (1.38) справедливо и для случая ß > l .

В качестве иллюстрации на рис. 1.7 показаны сигналы для 
ß = l  и ß > l .  Иллюстрация справедлива для ц ^ І .  Алфавит сигна
лов принят равным my(r\, .ß )= m . Индексы (1, .... ц) и ß в обозна
чениях сигналов опущены.

ß > l представляется так же, как и для случая ß = l :  Zj-v||Zi|[->

а) Г ^ П ^ ) 4 ^ ) гу^Ш,у^т,у^Ш
ß ‘f

т-1

1------
1 :1 . \

------1
— Г1 t

I 1*
1 1
f /Ш 1 t
1 •11 шт,\ *
і г г  г г Т і

ш  *

Рис.

т-11-

Эквивалентная структур
ная схема КСигн показана 
на рис. 1.8. Она состоит из 
т генераторов элементарных 
сигналов y (i)( t ) ,  каждый из 
которых связан с выходом 
через ключ Кь замыкающий
ся при поступлении на него 
элементарной матрицы ви
деоимпульсов ||а(г)||, г е  
e {m }  =  {0, .... m—1}. Струк
турная схема рис. 1.8 спра- 

всех случаев

yW(t)

y ci>(t)
Kl

1m-1

Псрс-
Затчик

В канал
связи

№on ат
ИзкоЗсра сообщения 

Рис. 1.8
ведлива для
11^1, ß ^ l .

Нетрудно убедиться, что 
описанный в § 1.1 процесс преобразования сообщения в сигнал со
ответствует рассмотренному здесь простейшему случаю т] =  1, ß = l .  
Однако все сказанное в § 1.1 остается в силе и для общего случая 
г |^ 1 , ß ^ l ,  если кодовые символы и кодовые комбинации заменить 
соответствующими кодовыми матрицами. В дальнейшем будем 
пользоваться более привычным понятием кодовой комбинации, если 
это не приводит к недоразумениям.

В заключение рассмотрим вопрос о распределении мощности 
передатчика между реализациями элементарного сигнала. При 
ß = il вся мощность передатчика сосредоточена в единственной реа

лизации и равна Р
и

пер. V-
пер I (где £/пер I — амплитуда сигнала

/-й позиции, 1^{ту}),  если передается сигнал /-й позиции.
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При ß>4 мощность передатчика распределится между ß реали
зациями, что соответствует равенству

пер I пер 11>
і=1

(1.57)

где Риери — мощность і-й реализации сигнала 1-й позиции.
Из (1.57) 'следует, что на q-ю реализацию сигнала 1-й позиции 

ß
приходится МОЩНОСТЬ 2  Т̂ пер И

і=1

р _ р' пер ІЯ 1 пер I

ß
Рпер

І= 1
іфЯ

Рмр I

li

(1.58)

В частном случае, когда мощности всех ß реализаций одинако
вы, из (1.57) или (1.58) получим

РперИ =  Ң ± - (1-59)

Такое распределение мощности между реализациями, однако, 
не всегда возможно и (или) допустимо. В самом деле, при ß > l  
амплитуда совокупности ß реализаций в общем случае переменна, 
а ее максимальное значение равно

ß
max Uпер I Uпер и-

і=1
Соответственно максимальная мгновенная мощность совокуп

ности ß реализаций равна

( | > n e p J
— L . (1.60)maxP,пер I 2

/ ß \ 2 ß̂  ß -i ß̂
Воспользовавшись формулой - 2  -Г 2 ^  ^  dcdj,

\ г = і  /  t= i  ( = i

из (1.60) с учетом (1.57) получим
ß_I ß

max Pnep! =  Pmp , +  V  2  и мр П^пер ц, (1.61)
/=1 /=(+1

откуда видно, что max Рпер і>Рлер ь
Если выбрать 1-ю позицию так, чтобы для нее значение maxf/nepi 

было максимальным (из всех fe { m v}), то передатчик должен быть 
рассчитан на пиковую мощность, превышающую РПер и в то время 
как при iß=jl' достаточно было иметь передатчик с пиковой мощ
36



ностью Рпер/. Следовательно, распределение мощности между реа
лизациями в соответствии с (1.58) или (1.59) возможно и (или) 
допустимо только в том случае, когда ограничения на пиковую 
мощность передатчика позволяют удовлетворить (1.61).

Если же пиковая мощность жестко ограничена на уровне Рпер=  
=  Рпері (ß =  l) ,  то значение РПер ід следует искать из уравнения, 
которое получится, если приравнять правую часть (1.61) величине 
Рпер- С учетом (1.57) получим

^  Рпер и 4- ^  2  ^ пеР Іі п̂ер и — Рпер- (1-62)
і—1 £=1 /=Н-1

В частном случае равенства мощностей всех ß реализаций из
(1.62) получим

р _ Т’пер
^nep ІЯ й2 •

Напомним, что 1-я позиция выбрана «наихудшей» с точки зре
ния пиковой мощности. Поэтому в общем случае справедливо не
равенство

пер ІЯ

которое можно записать также в виде
Р __ Т'пер 
*пер ІЯ рѲ(/, я) ’ (1.63)

где 1^Ѳ (/, q) ^ 2 — коэффициент, зависящий от уровня ограниче
ний на пиковую мощность передатчика, вида манипуляции пере
носчиков, номеров позиции и реализации элементарного сигнала.

Легко показать, что все полученные соотношения справедливы 
также в случае, когда ограничения накладываются на линейный 
участок амплитудной характеристики КС.

Для наиболее распространенных переносчиков вида t/cos(o)H-<p) 
зависимость амплитуды сигналов и, следовательно, коэффициента 
Ѳ от номеров позиции и реализации имеет место только в тех слу
чаях, когда в число информационных параметров входит амплиту
да (Uо). Во всех же остальных случаях коэффициент 6 от номеров 
позиции и реализации не зависит и (1.63) приобретает вид

=  (I-64)

В общем случае СПДИ может состоять из L идентичных кана
лов (см. § 1.5). Легко показать, что все предыдущие выражения 
останутся в силе, если вместо ß подставить Lß. В частности, вме
сто (1.64) получим

пер ІЯ ' 1 пеР
№

(1.65)

37



Мощность сигнала на входе приемника пропорциональна мощ
ности передатчика. Поэтому деление мощности сигнала между реа
лизациями на входе приемника будет описываться такими же вы
ражениями, как и на выходе передатчика. В частности, для много
канальной системы при отсутствии в числе информационных пара
метров амплитуды переносчиков из (1.65) получим

Ш  Р ) - ^ .  (1-66)

где PC(L, 'ßj — мощность сигнала на входе канального приемника 
при наличии L каналов, в каждом из которых действует ß реали
заций элементарного сигнала; Рс — полная мощность сигнала на 
входе приемника, которая была бы в случае L — 1, ß = l  и той же 
пиковой мощности передатчика.

Соответственно отношение мощности сигнала (Рс) к спектраль
ной плотности мощности помехи (ѵ20), являющееся аргументом 
выражений для помехоустойчивости, равно

=  ,167)
де /і2 =  .

1.3. ВИДЫ ПЕРЕНОСЧИКОВ И СИГНАЛОВ В СИДИ

Наиболее широко распространенным переносчиком является 
гармоническое колебание вида

f(t) =  £ /cos(cö t +  ф), — оо <  t ^  оо. (1.68)
Этот переносчик имеет три параметра — амплитуду (U), часто

ту (со) и начальную фазу (ф). Количество возможных видов моду
ляции согласно (1.38) равно 7. Из них три простых (г |= 1 ) — ам
плитудная (AM), частотная (4M) и фазовая (ФМ); три комбини
рованных при р — 2 — АЧМ, АФМ и ЧФМ и один комбинирован
ный при р =  3 — АЧФМ. Любой из видов модуляции допускает 
формирование сигналов с любым основанием алфавита в области 
тѵ^ 2 .

Разновидностью гармонического переносчика является периоди
ческая последовательность радиоимпульсов, т. е." отрезков гармони
ческого колебания вида (1.68). В этом переносчике, кроме трех па
раметров, имеются еще два — положение импульса на оси времени 
и его длительность. Соответственно, как следует из (.4.38), количе
ство простых видов модуляции увеличивается до 5, а комбиниро
ванных— до 26, так что общее число возможных видов модуляции 
равно 31.

Впрочем, периодическую последовательность радиоимпульсов 
можно не рассматривать как отдельный вид переносчика, а считать 
переносчиком по-прежнему гармоническое колебание вида (1.68), 
у которого манипуляции может подвергаться также параметр t.
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Некоторое применение находит также переносчик в виде посто
янного тока (напряжения). Он имеет два параметра — амплитуду 
и знак (полярность). Соответственно возможны три вида модуля
ции — по амплитуде, по полярности и комбинированная. В настоя
щее время этот переносчик используется, главным образом, для пе
редачи дискретной информации на небольшие расстояния (або
нентские линии и т. п.). Разновидностью этого переносчика можно 
считать периодическую последовательность импульсов постоянного 
тока (напряжения), аналогично тому, как периодическая последо
вательность радиоимпульсов является разновидностью переносчи
ка в виде гармонического колебания. Эта разновидность также 
имеет ограниченную область применения.

Также по аналогии можно периодическую последовательность 
импульсов постоянного тока не рассматривать как отдельный вид 
переносчика, а считать, что параметром переносчика является так
же время.

Находит применение переносчик более общего вида, чем (1.68), 
а именно:

Р
/  (t) =  У  Ui COS ((Of t +  l|3j), — oo <  t <  oo, (1.69)

(=i
что соответствует (1.40). Количество возможных значений ß опре
деляется (1.45), а алфавит на выходе КСигн— (1.44). Виды моду
ляции и их общее количество такие же, как и для переносчика
(1.68), поскольку, как указывалось в § 1.2, эти величины от ß не 
зависят.

В качестве переносчика предлагалось также использовать ста
ционарный случайный процесс. Его параметрами являются момен
ты распределения (или их преобразования Фурье). Примеры 
использования такого переносчика рассмотрены, например, 
в [109, 167].

Из всех рассмотренных видов переносчиков преимущественное 
распространение имеют переносчики видов (1.68) и (1.69). По
скольку (1.68) есть частный случай (1.69) при ß = l ,  то в дальней
шем будет рассматриваться только переносчик вида (1.69).

Характерной особенностью сигналов, сформированных при мо
дуляции переносчика вида (1.69) при ß ^ l,  является то, что их 
база, определяемая выражением B =  2Fx (где т — длительность 
элементарного сигнала; F — ширина его спектра), близка к едини
це. Такие сигналы принято называть узкополосными. Узкополосны
ми называются и СПДИ, в которых такие сигналы применяются.

Однако, как будет показано дальше, использование понятия ба
зы сигнала в качестве его характеристики, а также определение на 
этой основе узкополосных сигналов и систем связи вызывают ряд 
затруднений.

В последнее время в литературе широко обсуждаются так на
зываемые широкополосные системы связи. Основным отличием этих 
систем от узкополосных является то, что применяемые в них сиг
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налы имеют базу, существенно превышающую единицу. Способов 
формирования таких сигналов в настоящее время известно множе
ство [109]. Названий также имеется немало: широкополосные, шу
моподобные, сложные, многомерные, составные и т. д. (93, 109, 122,
160, 161], что говорит о разнообразии свойств таких сигналов.

Простейшим способом образования широкополосного сигнала
является использование ів качестве переносчика стационарного слу
чайного процесса с широким спектром, например, белого шума, 
пропущенного через фильтр с достаточно широкой полосой. В каче
стве информационных, параметров в этом случае могут быть ис
пользованы любые числовые характеристики случайного процесса, 
например, моменты распределения, их преобразования по Фурье 
и т. д. [166, (167]. Возможны как простые, так и комбинированные 
виды модуляции, абсолютные и относительные, с любым основа
нием алфавита. Существенным недостатком СПДИ, в которых при
меняются такие сигналы, является необходимость в дополнитель
ном канале синхронизации [109], вследствие чего они не получили 
широкого распространения.

Значительно чаще применяются широкополосные сигналы, об
разованные совокупностью регулярных сигналов. В [93] такие сиг
налы названы составными. В зависимости от структуры они подраз
деляются на последовательные, параллельные и последовательно
параллельные. Последовательный составной сигнал образуется со
вокупностью следующих друг за другом (последовательно во време
ни) элементарных сигналов с базой порядка единицы. Параллель
ный составной сигнал состоит из совокупности существующих од
новременно элементарных сигналов с базой порядка единицы. По
следовательно-параллельный составной сигнал является гибридным 
из этих двух основных видов. При достаточно большом количестве 
элементарных сигналов, образующих составной сигнал, его база 
может существенно превышать единицу, что и дает основание от
нести составные сигналы к широкополосным.

Тем не менее не это общее свойство составных сигналов являет
ся решающим. Действительно, значение В непосредственно, в каче
стве независимой переменной, не входит в выражения, определяю
щие основные внешние параметры СПДИ, в чем легко убедиться, 
обратившись к многочисленной литературе, например, [47, 93, 153,
161, 166, 178].

Если проанализировать сигналы, которые принято сейчас назы
вать широкополосными (шумоподобными, составными и т. д.), то 
можно установить, что все они имеют значительную информацион
ную избыточность. Именно это свойство (а отнюдь не большая ба
за) является главным *) [93]. Вопросы рационального введения из-

*) Большая база составных сигналов является просто следствием их боль
шой информационной избыточности. Иногда это обстоятельство упускают из 
виду, что может привести к ошибкам. В связи с этим отметим, что в {84] совер
шенно правильно ставится вопрос об исключении из обихода понятия объема 
сигнала (находящегося в близком родстве с понятием базы сигнала), поскольку 
никаких полезных результатов с его помощью получить нельзя.
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быточноети исследуются в теории помехоустойчивого кодирования, 
к компетенции которой и должно быть отнесено образование со
ставного (широкополосного, шумоподобного) сигнала. Оно сводит
ся, как обычно, к выбору соответствующего способа кодирования 
(в КСообщ) и последующей модуляции переносчика (в КСигн).

В качестве примера рассмотрим множество последовательных 
составных сигналов, применяемых в системе «Диджилок» [111)]. 
Формирование сигналов происходит точно так же, как описано в 
§ 1.2 для общего случая. В качестве исходных используются коды 
Рида-Мюллера, кодовые комбинации которых содержат n2—Nx 
символов из алфавита с основанием mz =  2. Каждый символ преоб
разуется в прямоугольный видеоимпульс положительного или отри
цательного знака в зависимости от значения символа. Полученные 
таким образом кодовые последовательности видеоимпульсов ис
пользуются для мбдуляіции по фазе на ± л  гармонического пере
носчика вида (1.69) при ß = (l. На рис. 1.9 показано преобразова-

1 1-1-1 1 1 -1 -1 -1 -1 1 1-1-1 1 1

ние одной из кодовых комбинаций кода Рида-Мюллера в состав
ной сигнал (в системе «Диджилок» принято л2=16). Сравнение с 
рис. 1.5, иллюстрирующим общий случай формирования сигнала, 
подтверждает полное совпадение способа формирования сигналов 
в системе «Диджилок» с общим способом. Структурная схема 
КСигн для этого случая соответствует рис. 1.6а.

Коды Рида-Мюллера были синтезированы как корректирующие 
[119, 120] и по классификации |166] относятся к числу блочных раз
делимых систематических корректирующих кодов. Поэтому приме
няемые в системе «Диджилок» сигналы можно рассматривать так
же как сигналы, закодированные с помощью корректирующего ко
да Рида-Мюллера, вести поэлементный прием таких сигналов и 
корректировать часть возникающих ошибок. Но в системе «Дид
жилок» применяется прием в целом всей совокупности элементар
ных сигналов кодовой последовательности. Такой способ приема, 
как известно [160, 161], при наличии избыточности в коде обеспечи
вает большую помехоустойчивость, чем поэлементный прием. Кро
ме того, кодовые последовательности Рида-Мюллера обладают хо
рошими авто- и взаимокорреляционными свойствами J) и при прие

Т «Хорошими» считаются тайне свойства, когда коэффициент автокорреля
ции сигнала близок к коэффициенту автокорреляции белого шума, а коэффи
циенты взаимной корреляции между іразличньгми сигналами из множества близ
ки к нулю ![83, 109, 178].
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ме в целом из «их можно выделить синхронизирующий сигнал [109, 
149, 120, 178]. Эти соображения и были приняты во внимание при 
выборе способа кодирования, модуляции и метода приема в систе
ме «Диджилок» (рад других соображений указан в |109, 119]).

В настоящее время известно большое число других способов 
кодирования и модуляции, позволяющих сформировать последова
тельные составные сигналы с хорошими авто- и івзаимокорреляци- 
онными свойствами [83, 93, 109, 114, 163, 178, 198, 199, 205, 207]. 
Кроме отмеченной выше возможности самосинхронизации (при 
приеме в целом), такие сигналы позволяют осуществить раздель
ный прием «копий сигналов», сдвинутых по отношению друг к дру
гу на время, равное интервалу автокорреляции или большее его. 
Это свойство особенно важно при передаче по каналам с многолу
чевым распространением. Именно для таких каналов впервые и 
были найдены последовательные составные сигналы [205].

Можно показать, что формирование параллельных и последова
тельно-параллельных составных сигналов осуществляется по струк
турной схеме рис. 1.66 и в и сводится к выбору способа кодирова
ния, вида переносчика и вида модуляции. При формировании этих 
видов составных сигналов выбирается переносчик вида (1.69) 
при ß>11, в то время как при формировании последовательного со
ставного сигнала ß = l .  Свойства и возможности параллельных и 
последовательно-параллельных составных сигналов в значительной 
мере совпадают с таковыми для последовательных составных сиг
налов. Имеются, конечно, и различия, обусловленные различной 
структурой этих сигналов, в связи с чем каждый из них имеет свои 
целесообразные области применения. Многочисленные примеры ис
пользования составных сигналов имеются в [20, 37, 109, 414, 119, 
122, 163, 178, 198, 199, 205, 207, 211], где отмечается также ряд дру
гих возможностей и особенностей систем связи с составными сиг
налами, в частности, возможность обеспечить скрытность и секрет
ность связи, возможность подавления сосредоточенных помех, воз
можность одновременной передачи (и приема) сообщений радио
станциями, работающими в одной и той же полосе частот, и т. д.

Как видно даже из приведенного краткого обзора, составные 
сигналы обладают рядом полезных свойств, объясняющих и оправ
дывающих проявляемый к ним интерес. Вместе с тем следует от
метить, что в некоторых случаях достоинства таких сигналов пре
увеличиваются или трактуются не вполне адекватно. Это относит
ся преимущественно к описательным разделам, где дается общая 
качественная характеристика составных сигналов, их особенностей, 
областей применения и т. п.

1.4. ПРИЕМ СИГНАЛОВ

Пусть в некоторый (у-й) тактовый интервал на вход КС по
ступил элементарный сигнал y^(t) ,  і ^ { т у} =  {0, ..., ту— 1}. Если 
коэффициент передачи на этом тактовом интервале для сигнала 
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у(і)( 0  равен а время распространения по КС t^ ,ro  на выходе 
КС (на входе ДКСигн) будет выходной сигнал 1)

У'вііх/ (t - 1$) =  (і») ум [t - 1<0), t0} <  t <  f0/ +  T, (1.70)
где (oj и т —■ момент начала сигнала г/б‘>(7) и его длительность. 

Обозначая \t— запишем (1.70) в івиде

=  +  (1.71)
где =  toj HJ.K (1.72)

Наконец, заменяя в аргументе t' на it, получим вместо (1.71)
У&і W =  Уи) (О, ^  <  t <  +  т. (1.73)

На входе ДКСигн действует также стационарная аддитивная 
помеха £(7), так что результирующий сигнал (на входе ДКСигн) 
с учетом (1.73) равен

^ / ( 0  =  ИІі) '/<І)(0 +  І(0 . + т .  (1.74)
Задача ДКСигн состоит в том, чтобы определить, какой из 

возможных элементарных сигналов передается на ]-,ш тактовом ин
тервале (сам факт передачи элементарного сигнала полагается из
вестным). Эта задача решается с помощью операции демодуляции
(§ U ) .

Сигналы с выхода КС перед тем, как они будут демодулирова- 
ны, обычно подвергаются ряду линейных преобразований — усиле
нию, фильтрации, переносу спектра в другой частотный диапазон 
и т. д. Устройство, осуществляющее эту предварительную обработ
ку сигналов, можно объединить названием приемник. Тогда 
ДКСигн представляется в виде структурной схёмы рис. 1.10 (сиг

Из канала 
сРязи Приам- ТДамоду-

кд ен ш р у
т0щения_

Ype3(t)=ßa,y <b(t)+№
Le{my}

ник лятор za>,Le{m'zf/

Рис. 1.10

налы на входе и выходе приемника обозначены одинаково, по
скольку различие между ними для рассматриваемого здесь вопроса 
роли не играет).

Из теории потенциальной помехоустойчивости известно, что 
структура оптимального демодулятора состоит из ту ветвей (суб-

’) Вообще коэффициент передачи 'КС я время распространения сигнала в 
нем яівляются случайными функциями времени ц ( t), tv(t). Однако в большинстве 
случаев можно считать, что «а интервале времени, соизмеримом с длительно
стью элементарного сигнала, значения ц и £р неизменны. Именно поэтому ц,- и 
t v записаны не как функции временя, а как постоянные величины. В тех слу
чаях, когда такое допущение слишком грубо (например, при передаче по кана
лам с быстрыми замираниями), следует писать и 1р(і).
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каналов), выходы которых подводятся к общему решающему ус
тройству (РУ), как локазано .на рис. 1.11. В каждом субканале 
смесь сигнала и помехи подвергается обработке по алгоритмам 
■фо, фі, •••, фту-ь Обработка начинается в момент, совпадающий 
с началом принимаемого элементарного сигнала и заканчивается в 
момент его окончания1). В этот же момент с помощью ключа К, 
управляемого стробирующим устройством, берутся отсчеты на вы
ходе субканалов (момент взятия отсчета называется также момен
том стробирования) у'0, ..., y't ..., у'т , из которых РУ выбирает
наибольший. Если наибольшим оказался отсчет у\ , то на выходе 
РУ вырабатывается элементарный символ г®, /e {m 'z } =  {0, ..., 
т’г —1}, т ’г = т у, который и .поступает к ДКСообщ.

Из (1.72) и (1.73) видно, что в общем случае время существо
вания элементарного сигнала на входе декодера есть функция / и і.

Поэтому на любом такто
вом интервале / это время 
будет зависеть от того, какой 
из ту возможных элемен
тарных сигналов передается. 
Следовательно, в этой ситу
ации точная синхронизация 
между моментами оконча
ния элементарного сигнала 
и моментами стробирования 
принципиально невозможна. 
Однако в большинстве слу
чаев зависимость времени 
распространения от вида 

элементарного сигнала настолько мала, что ею можно пренебречь. 
Зависимость же времени распространения от номера тактового 
интервала принципиально может быть измерена и учтена.

Можно усовершенствовать алгоритм работы РУ таким образом, 
чтобы не только выбрать из ту отсчетов у \  наибольший, но и ука
зать некоторые его статистические характеристики, например, апо
стериорную вероятность или хотя бы принадлежность ее к некото
рой конечной области значений. В этом случае т'г > т ѵ.

В общем случае основание алфавита выходных символов тг и 
основание алфавита элементарных сигналов ту .находятся в соот
ношении

т’̂ г п у . (1-75)

Как будет показано ниже, при т ’г > т у открываются возмож
ности повышения помехоустойчивости по сравнению со случаем 
т'г = т ѵ. *)

Рис. 1.11

*) Описанная ситуация имеет место при синхронном приеме (только он рас
сматривается в этой работе).
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Учитывая также (1.18) и (1.49), вместо (4.75) получим
т'у — т'г >  ту =  тг. (1.76)

Изложенное выше справедливо для всех случаев r j^ l ,  ß ^ l .
Из теории потенциальной поме

хоустойчивости известно также, что 
в -каждом субканале оптимального 
демодулятора (рис. 1.11) должно 
быть устройство, вырабатывающее 
точную копию соответствующего 
элементарного сигнала. Другими 
словами, в субканале, реализующем 
алгоритм і е { т у}, вырабатывается функция

IV. (О =  (О У(і) (0, -  <*> <  t <  00, • (1.77)

которая в точности совпадает с функцией (1.73).
Математически это приводит к требованию выполнения равен

ства

=  * № < ‘ < ‘1!' +  * (и е >
для всех і ^ { т ѵ}, / = О, 1, 2...

Структурная схема устройства для получения функции вида
(1.77) представлена на рис. 4.12. Это устройство, которое в даль
нейшем будем -называть когерентным гетеродином1) , состоит из 
генератора функции у№(4), —oo^r/scToo, и перемножителя. К гене
ратору от синхронизатора подводится управляющий сигнал, несу
щий информацию о значении t\j) =  toj—1 )̂, так, чтобы функция
(1.77) в точности совпадала с функцией (1.73) на любом тактовом 
интервале /.

Генератор функции yd)(t) в общем случае представляет сово
купность ß ^  1 генераторов, полностью идентичных генераторам пе
реносчиков в КСигн (рис. 4.6). Значения параметров генераторов 
устанавливаются такими, как в генераторах переносчиков при по
ступлении на вход КСигн кодовой матрицы видеоимпульсов
ш т .

Реализация когерентного гетеродина связана с серьезными труд
ностями. Во-первых, это трудности измерения истинных значений 
toj, и и, во-вторых, трудности, связанные с неизбежными 
флуктуациями параметров генераторов переносчиков (в КСигн) 
и генераторов функций y{i)(t), і ^ { т у} (в когерентных гетероди
нах) .

Чем больше степень отклонения от точного равенства в (1.78), 
тем хуже помехоустойчивость демодулятора. Может оказаться, что 
ухудшение помехоустойчивости за счет нарушения равенства в *)

*) Этот термин -применяется в литературе в -более узко-м смысле, когда функ
ция yW(l)  является гармоническим колебанием. Однако применение к общему 
случаю не повлечет за собой каких-либо -недоразумений.

Генератор
функции

/о.

М %
Вт синхронизатора 

Рис. 1.12
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(1.78) настолько велико, что имеет смысл вообще изменить алго
ритм обработки ів субканалах, сделав отсчеты у' независимыми от 
параметров когерентного гетеродина и всех или, по крайней мере, 
наиболее нестабильных немодулируемых параметров переносчика. 
Хотя такое мероприятие принципиально снизит помехоустойчивость 
по сравнению со случаем Оптимального алгоритма обработки в суб
каналах и при точном выполнении равенства (1.78), тем не менее 
может оказаться, что полученная помехоустойчивость выше той, 
которая была бы при оптимальном алгоритме, но неточном выпол
нении равенства (1.78). Дополнительным преимуществом измене
ния алгоритма является упрощение демодулятора, связанное с ис
ключением из его состава когерентных гетеродинов.

Демодулятор, в субканалах которого отсутствуют когерентные 
гетеродины, называется некогерентным. Он получил широкое рас
пространение, что объясняется изложенными выше соображениями.

Если отказ от использования когерентного гетеродина включить 
в число исходных условий, то можно синтезировать оптимальный 
некогерентный демодулятор. Вообще оптимальных демодуляторов 
может быть столько, сколько имеется вариантов исходных условий.

На практике часто применяются заведомо неоптимальные демо
дуляторы, основными достоинствами которых являются простота, 
дешевизна, малые вес и габариты и т, п. Нередки случаи, когда ре
альная помехоустойчивость таких неоптимальных демодуляторов не 
намного хуже помехоустойчивости оптимальных, особенно с уче
том неизбежных отклонений последних от оптимальности.

Выше указывалось, что при выполнении условия m'z > m v поме
хоустойчивость повышается по сравнению со случаем т'г = т у. 
При т'г = т ѵ РУ демодулятора на основании выбора элементарно
го сигнала, для которого апостериорная вероятность оказалась наи
большей, выносит окончательное решение о принимаемом элемен
тарном сигнале. При этом не принимается в расчет ни абсолютное 
значение этой вероятности, ни ее относительная величина. Чем 
меньше абсолютное значение и (или) относительная величина мак
симальной апостериорной вероятности, тем более вероятно, что при
нятое решение ошибочно. Для пояснения сказанного на рис. 1.13

Р и с . 1 .1 3
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представлены два случая распределения апостериорных вероятно
стей для принимаемых сигналов (принято тѵ=<5): на рис. а мак
симальная вероятность весьма «контрастна» на фоне остальных 
вероятностей, а на рис. б «контрастность» существенно хуже. Ясно, 
что в первом случае решение будет более надежно, чем во втором. 
Однако при т'г —тѵ получателю выдается окончательное решение 
без какого-либо указания о его надежности.

■Предположим теперь, что алгоритм работы РУ изменен таким 
образом, чтобы не только определять максимальную апостериор
ную вероятность, но и степень ее «контрастности». Эта дополнитель
ная информация может быть использована различным образом. 
Например, ее можно доставлять получателю информации. Но мож
но использовать ее и в самом РУ, выбрав некоторое пороговое зна
чение «контрастности» и считая все элементарные сигналы, при 
приеме которых «контрастность» максимальной апостериорной ве
роятности оказалась ниже порога, вообще не принятыми («стерты
ми»), Можно также использовать информацию о «контрастности» 
максимальной апостериорной вероятности в ДКСообщ. Последнее 
целесообразно в том случае, когда передаваемая информация за
кодирована кодом с избыточностью.

Во всех случаях может оказаться, что «контрастность» слишком 
мала для принятия достаточно обоснованного решения. Тогда со
ответствующие элементы сообщения «стираются» и считаются во
обще не принятыми, либо по каналу обратной связи (КОС), если 
его можно ввести в СПДИ, посылается запрос на их повторную пе
редачу.

Выбор способа определения «контрастности» и места исполь
зования информации о «контрастности» зависит от ряда соображе
ний, среди которых определяющую роль играют назначение СПДИ, 
характеристики ПС, вид кодирования и модуляции, допустимая 
сложность аппаратуры и т. д. Множество принимаемых в случае 
учета «контрастности» решений удовлетворяет условию т'г ~>ту.

Рассмотрим некоторые известные методы приема, учитывающие 
«контрастность» максимальной апостериорной вероятности. Наибо
лее известным является метод приема с сигналом стирания, описан
ный, например, в ®13, 67, 153]. В этом случае РУ не только опреде
ляет номер элементарного сигнала, для которого апостериорная 
вероятность максимальна, но и относительную разность между 
наибольшей и ближайшей к ней апостериорными вероятностями. 
Если эта разность превышает пороговый уровень, то принимается 
решение о том, что передавался элементарный сигнал, для которо
го апостериорная вероятность оказалась наибольшей. Если же она 
(разность) оказалась ниже порогового уровня, то фиксируется не
кий условный символ «стирания», означающий отказ от вынесения 
решения. Этот символ либо поступает к ПС, либо передается по 
КОС в качестве запроса на повторение. Тогда m'z =  my+ 1.

Развитием данного метода является метод приема с двумя гра
дациями верности [13]. В этом случае интервал возможных значе

47



ний относительной разности между наибольшей и ближайшей к 
ней по величине апостериорными вероятностями делится на две 
области, расположенные выше и ниже некоторого порогового зна
чения. На выходе демодулятора указываются номер элементарного 
сигнала, для которого апостериорная вероятность максимальна, и 
номер области, в которую попадает значение относительной разно
сти. В этом случае т'г = 2 ту.

Очевидно, что идею метода приема с двумя градациями верно
сти можно развить дальше, введя пГв̂ 2  градаций. В этом общем 
случае т'г=>пТѣту.

Прием е Пгв градациями верности целесообразен в случае при
менения кодов с избыточностью. Идея состоит в том, что если 
между двумя кодовыми комбинациями имеется различие в d сим
волах, то после стирания d—1 символа они все еще будут отли
чаться в одном символе. Для кодов с избыточностью минимальное 
расстояние (dMra) между разрешенными кодовыми комбинациями 
всегда больше единицы. Следовательно, в принятой кодовой ком
бинации целесообразно стереть <іміт—іі наименее надежных сим
волов, что повысит вероятность правильного декодирования. Оче
видно, что увеличение пГВ будет способствовать повышению точно
сти отбора ненадежных символов и поэтому целесообразно. Одна
ко с ростом Пгв будет возрастать и сложность ДКСигн и ДКСообщ.

Различные варианты построения ДКСообщ, использующие по
лучаемую от демодулятора информацию о «контрастности» макси
мальной апостериорной вероятности для принимаемого элементар
ного сигнала, описаны, например, в {13, 160, 168]. Отметим, что 
вычисление вероятности правильного декодирования кодовой ком
бинации указанными методами связано с серьезными математиче
скими трудностями, поэтому часто лриходится ограничиваться 
оценками. Вопросы вычисления помехоустойчивости при декоди
ровании с учетом надежности символов наиболее полно рассмот
рены в {168].

Все методы приема при m'z > m y обеспечивают более высокую 
помехоустойчивость, чем в случае т ' = т у (13, 160, 168]. Это повы
шение помехоустойчивости есть результат лучшего сопряжения 
операций демодуляции и декодирования [13]. Оптимальное сопря
жение этих процедур и, следовательно, наилучшая помехоустойчи
вость достигаются при приеме в целом.

1.5. КЛАССИФИКАЦИЯ СИДИ

Проведенный выше анализ показывает, что возможны струк
туры СПДИ с различными комбинациями значений ту, ц, ß. Сама 
СПДИ при этом считается одяожанальной в том смысле, что она 
содержит один ИС и один ПС, а также что каждое сообщение на 
пути от ИС к ПС последовательно проходит через одни и те же 
устройства.
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Дальнейшее обобщение состоит в представлении СПДИ в виде 
многоканальной структуры (рис. 1.14). В каждом из L >  1 каналов 
на передающей стороне имеются канальные источник сообщений 
(ИСК), кодер сообщения (КСообщ) и кодер сигнала (КСигн), а 
на приемной — канальные декодер сигнала (ДКСсигн), декодер
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сообщения (ДКСообщ) и получатель сообщений (ЛСК). Кроме 
того, на передающей стороне имеется устройство уплотнения (УУ), 
а на приемной — устройство селекции (УС).

В зависимости от того, является ли ИС устройством с L — 1 или 
L >  1 выходами, а ПС — с L =  1 или L>1 входами, возможны два 
варианта построения ИСК и ПСК, показанные на рис. 1.14, как ва
рианты А и Б. В варианте А после ИС вводится устройство разде
ления сообщений (УРС), разделяющее последовательный поток 
сообщений на выходе ИС на L>1 отрезков, поступающих одновре
менно каждый в свой канал. Соответственно перед ПС вводится 
устройство объединения сообщений (УОС). В варианте Б УРС и 
УОС не нужны, поскольку число входов в ПС и число выходов в 
ИС полагается совпадающим с числом каналов. Если же одно из 
этих условий не выполняется, то требуется соответствующее УРС 
или УОС. Возможны также комбинации вариантов А и Б.

В общем случае каналы в многоканальной структуре могут 
быть неодинаковыми. Однако можно привести .немало оснований в 
пользу целесообразности выполнения каналов идентичными. На
пример, если «ценность» всех сообщений, передаваемых по L кана
лам, одинакова, выполнение каналов идентичными вполне естест
венно. Такое же решение следует принять в случае, когда инфор-
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мация о сравнительной «ценности» передаваемых по L каналам 
сообщений неизвестна. Наконец, выполнение всех L каналов иден
тичными облегчает изготовление, настройку и ремонт аппаратуры.

Особенностью многоканальной структуры СПДИ является то, 
что все ее каналы работают синхронно, поскольку ИС и ПС в этой

системе общие. Следовательно, 
синхронизирующее устройство 
может быть общим для всех ка
налов1). Также общим может 
быть КОС, если он предусмотрен. 
Правда, сказанное справедливо, 
строго говоря, лишь для неиска
жающего КС с постоянными па
раметрами. Однако с той или 
иной степенью приближения это 
справедливо и для многих реаль
ных КС.

С учетом вышеизложенного 
классификационная схема СПДИ 
представлена на рис. 1.15. Она 
позволяет определить все возмож
ные комбинации значений2) L, ß, 
т, ц, которые сведены в табл. 1.1, 
составленную по рис. 1.15. В со

ответствии с рисунком и таблицей СПДИ можно разделить на од
ноканальные 1) и многоканальные (L > 1). КажДая из них мо
жет быть как бинарной (т =  2), так и многопозиционной (т*>2).

В бинарной системе мо
жет быть только одна ком
бинация значений ß и ц 
( ß = l ,  Г] =  1). В многопози
ционной системе таких ком
бинаций может быть четыре 
(ß = l ,  т) =  1, ß = l ,  г)>1; 
ß> 1, П = 1. Р>1. Л>1).
причем лишь одна из них 
(ß = l, т] =  1) совпадает с 
комбинацией для бинарной 
системы. Отсюда видно, что бинарная система является про
стейшей.

При т] =  1 возможны только простые виды модуляции, а при 
т]>1 — ряд комбинированных видов, когда одновременно модули
руются 2, 3, ..., ц параметров. Общее количество возможных видов 
модуляции определяется (1.38).

')  Примером такой многоканальной СПДИ с общим .синхронизирующим уст
ройством является описанная в (8] аппаратура типа ZAT0.3.

2) На рис. 1.1і5 основание алфавита сигналов обозначено не т ѵ, а просто 
т. Такое обозначение будет применяться и дальше везде, где это не может по
вести к недоразумениям.
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L  > 1
т — 2 т  > 2

ß=l Р = і Р = 1 р> 1 р> 1

П= 1 Т)= 1 Т| > 1 Г|= 1 Г) > 1

Простые Пиды Комбинированные 
модуляции ВиВы модуляции

(г дидод) { Е с I  дидод) Ь--г
Рас. 1.15



Руководствуясь рис. '1.15 и табл. 1.1, можно предложить сле
дующую схему словесного описания структур СП ДИ:

а) количество каналов (L); при І = !І  ОПДИ называется одно
канальной, при L>1 — многоканальной;

б) количество позиций сигнала (от); при т — 2 СПДИ назы
вается бинарной, при от>;2 — многопозиционной или СПДИ с 
многопозиционными сигналами (МПС) для переносчика вида
(1.69) количество позиций сигнала по амплитуде, частоте и фазе 
будем обозначать соответственно та, тч и Отф;

в) количество переносчиков в КСигн (ß) указывается выраже
нием: сигналы типа K<ß =  A», Л =1, 2, 3 ...;

г) наименование модулируемых параметров (1, ..., ц); при пе
реносчике вида (1.69) и т] — 1 возможны системы с AM, 4M  и ФМ, 
а при ті>1 — АЧМ, АФМ, ЧФМ, АЧФМ; для случая от =  2 эти обо
значения сохраняются, а для от>2 к ним добавляется буква М 
(«многопозиционная»). Можно указывать также количество пози
ций сигнала по каждому модулируемому параметру (в скобках).

Приведем несколько примеров.
Пусть L =  1, от>2, ß = .l ,  г] =  1 (модулируемый параметр — ча

стота переносчика). Тогда эту СПДИ назовем одноканальной 
СПДИ с /МЧМ с сигналами типа « ß = l» . Ту же СПДИ при ß =  
=Л>>1 назовем одноканальной СПДИ с МЧМ с сигналами типа 
«ß=A ». СПДИ с параметрами L >  1, от>2, ß = A ^ l ,  ц = 2  (мо
дулируемые параметры — частота и фаза переносчика m 4~ f ,  /  =  
=  1, 2, 3...; Отф=іф, ф = 1 , 2, 3...) назовем многоканальной СПДИ с 
МЧФМ (отч= / ,  О т ф = к р )  с сигналами типа «ß =  A».

В связи с предложенной здесь классификацией СПДИ рассмот
рим некоторые терминологические вопросы. В официальных доку
ментах МККТТ, в частности [94, 155], вводятся термины «последо
вательная передача» и «параллельная передача» информации, ко
торые получили распространение и :в технической литературе, на
пример, [8]. При «последовательной передаче» на каждом тактовом 
интервале передается реализация лишь одного переносчика, а при 
«паралелльной» — более одного. Применительно к предложенной 
здесь классификации «последовательная передача» имеет место 
при L ß = l ,  а «параллельная» — при L ß > l. Как видно, разделение 
способов передачи на «последовательный» и «параллельный» лишь 
частично совпадает с разделением СПДИ на одно- и многоканаль
ные.



Г Л А В А  В Т О Р А Я

Каналы связи

2.1. ОПРЕДЕЛЕНИЕ И КЛАССИФИКАЦИЯ КАНАЛОВ

Согласно [179] каналом называется «совокупность средств, 
предназначенных для передачи сигнала», причем под «средством» 
может пониматься как устройство, так и физическая среда. Приве
денное определение допускает известную неопределенность при от
несении к К С  т е х  или иных элементов СПДИ, расположенных на 
стыке между КС и остальными элементами СПДИ. Именно по этой 
причине в литературе встречаются различные варианты определе
ния состава КС.

Само по себе это не является недостатком. Нужно только четко 
понимать, что все варианты равноправны и для каждой ситуации 
следует только выбрать наиболее подходящий. В этом смысле 
весьма ценным является сделанное в (161] разъяснение, что «удоб
но называть каналом любую часть системы связи, которую по ус
ловиям решаемой задачи невозможно или нежелательно изме
нять».

В качестве примера р а осмотрим состав КС при решении задач 
теории потенциальной помехоустойчивости и теории кодирования. 
В первом случае в состав КС 'включаются элементы, расположен
ные между КСсигн и ДКСигн, во втором — между КСообщ и 
ДКСообщ (см. рис. 1.2). В литературе эти каналы часто называют 
соответственно непрерывным и дискретным.

елди

Н /граемш  
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СПДИ

Рис. 2.1

Любой КС состоит из линии связи (ЛС) и оконечных каналь
ных устройств (ОКУ) (рис. 2.1). ЛС представляет собой тракт для

распространения сигналов, соединя
ющий пространственно разнесенные 
точки расположения передающей и 
приемной частей системы связи. Ви
дов ЛС существует бесчисленное 

множество. Эти виды можно разделить на две большие группы — 
естественные и искусственные.

Естественные ЛС — это физическая среда между передающей и 
приемной частями системы связи. Примером естественных ЛС яв
ляются радиолинии, акустические, гидроакустические, световые. 
Согласно установившейся традиции в названии естественных ЛС
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часто указывается не только характер среды, но и некоторые осо
бенности механизма распространения. Например, метеорные, ионо
сферные, тропосферные и т. д.

Искусственная ЛС — это созданный человеком тракт для пере
дачи сигналов. К числу наиболее распространенных искусственных 
ЛС относятся проводные, которые, в свою очередь, делятся на воз
душные и кабельные. Известны также такие искусственные ЛС, 
как волноводные и линии поверхностной волны.

Кроме того, существуют ЛС смешанного типа, состоящие из 
отдельных участков ЛС: искусственных и естественных.

Для значительного количества современных ЛС характерно 
разбиение на отрезки, между которыми помещается ретрансляци
онная аппаратура, осуществляющая ту или иную обработку сигна
ла и передачу его к следующему ретранслятору. Сюда относятся 
все виды радиорелейных и проводных линий дальней связи.

Оконечные канальные устройства служат для согласования ЛС 
с остальной частью СПДИ. Состав ОКУ зависит от типа ЛС и при
нятого варианта состава КС. Так, при дискретном КС в состав ОКУ 
включаются КСигн и ДКСигн. При непрерывном КС в состав 
ОКУ включаются лишь элементы на стыке между КСигн (ДКСигн) 
и ЛС. Следует учитывать, особенно при проведении конкретно-при
кладных исследований, что современные многоканальные ЛС со
держат ОКУ в качестве своей неотъемлемой составной части, при
чем характеристики их стандартизованы.

При прохождении по КС сигнал претерпевает некоторые изме
нения. Они проявляются в изменениях масштаба, временного по
ложения и формы сигнала. В общем случае характер и величина 
изменений сигнала зависят от времрни (при прочих неизменных 
условиях). Во многих случаях, однако, зависимость от времени 
либо невелика, либо не оказывает заметного влияния на ту или 
иную характеристику СПДИ (например, помехоустойчивость), так 
что ею можно пренебречь. По этому признаку каналы разделяются 
на два класса: каналы с переменными и постоянными парамет
рами *).

На выходе КС (на входе приемной части СПДИ), помимо сиг
нала, действуют также аддитивные помехи. Они возникают как в 
самом канале, так и во входных цепях приемника, а также посту
пают извне. Однако принято считать, что все они поступают в ка
нал извне и являются одним из параметров канала.

В самом общем виде модель КС может быть представлена 
структурной схемой, показанной на рис. 2.2, где ЭК — эквивалент
ный КС (в общем случае — нелинейный четырехполюсник); |(Т )— 
аддитивные помехи. Такая модель, однако, неудобна по той причи-

*) Впрочем, каналы с постоянными параметрами можно рассматривать также 
как частный случай каналов с -переменными параметрами. Точка зрения зависит 
■от вида решаемой задачи.
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Уі№ У/ыхШ+Шне, что математическое описание 
ЭК получается сложным, поскольку 
все разнообразные свойства КС со
средоточены в одном элементе 
структурной схемы. С этой точки 
зрения целесообразно представлять
модель КС в виде цепочки звеньев, каждое из которых отображает 
тот или иной вид изменений сигнала при прохождении его через 
КС. Этот принцип используется дальше при рассмотрении различ
ных КС.

2.2. КАНАЛЫ С ПОСТОЯННЫМИ ПАРАМЕТРАМИ

Модель КС с постоянными параметрами представлена на 
рис. 2.3а, где линейный фильтр (Ф) и безынерционный нелинейный 
элемент (НЭ) осуществляют изменение формы сигнала соответст

венно за счет линейных и 
нелинейных искажений; 
неискажающая линия за
держки (ЛЗ) — задержку 
сигнала (на время /3=ЛР); 
перемножающее устройст
во — изменение масшта
ба сигнала в ц раз и сум
мирующее устройство — 
введение в КС аддитив
ной помехи \( t).  Парамет
ры каждого из этих эле
ментов модели КС не за
висят от времени.

Строго говоря, КС с 
постоянными параметра

ми не существует. Однако имеются КС, где изменения параметров 
невелики, так что в первом приближении ими можно пренебречь. 
В некоторых случаях к КС с постоянными параметрами можно от
нести и КС с существенными изменениями параметров, если только 
эти изменения достаточно медленны, так что за время, соизмеримое 
с длительностью сеанса связи, ими можно пренебречь. Следует 
учитывать также, что изменения различных параметров КС неоди
наково влияют на характеристики СПДИ, например, помехоуегой- ■ 
чивость. Если же параметры, существенно влияющие на помехо
устойчивость, изменяются мало, то можно такой канал считать 
каналом с постоянными параметрами. Пример — канал с флук
туирующей фазой сигнала при некогерентном приеме, когда при
чиной флуктуаций фазы являются флуктуации времени задержки 
сигнала (t3). Имеется в виду, что амплитуда флуктуаций ^доста
точно мала для того, чтобы можно было пренебречь изменениями 
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огибающей но в то же время достаточно велика для того, чтобы 
изменения фазы сигнала перекрывали диапазон ± я .

Линейные и нелинейные искажения могут быть скомпенсирова
ны, если на выходе КС включить линейный фильтр и нелинейный 
элемент е соответствующими характеристиками. Задержку сигнала 
скомпенсировать принципиально невозможно, однако всегда можно 
изменить начало отсчета времени, введя новое время t ' ~ t —t3.

Уменьшение масштаба сигнала в р, раз, в принципе, тоже можно 
скомпенсировать, введя на выходе КС соответствующий усилитель. 
Однако характеристики СПДИ, например помехоустойчивость, оп
ределяются не масштабом сигнала, а отношением мощностей сиг
нала и помехи. Изменить же это отношение таким образом невоз
можно.

С учетом изложенного модель КС можно представить в виде, 
показанном на рис. 2.36, где ИФ — идеальный (неискажающий) 
фильтр, амплитудно-частотная и фазо-частотная характеристики 
(АЧХ и ФЧХ) которого удовлетворяют условиям [81]:

где d =  const>0 — тангенс угла наклона ФЧХ4) к оси ш.
Здесь и в дальнейшем изложении АЧХ представляется в виде 

нормированной функции.
Практически, конечно, не требуется строго идеальной компен

сации, так что возможность применения такой простейшей модели 
к реальным КС должна оцениваться, исходя из условий решаемой 
задачи. Во многих случаях такая модель оказывается приемлемой. 
Например, большинство задач теории потенциальной помехоустой
чивости для КС с постоянными параметрами решены именно для 
такой модели.

Компенсация линейных и нелинейных искажений сигнала яв
ляется достаточно сложной технической проблемой, особенно если 
эти искажения велики. Правда, в современных КС степень нелиней
ных искажений жестко нормируется на достаточно низком уровне, 
так что даже без компенсации этим видом искажений сигнала мож
но пренебречь. Что же касается линейных искажений, то более реа
листично представить линейный фильтр в модели КС не в виде ИФ, 
а в виде фильтра с неравномерной АЧХ и нелинейной ФЧХ. Обыч
но АЧХ и ФЧХ реальных КС имеют сложный вид, так что следует 
прибегать к какой-нибудь подходящей аппроксимации. Широко 
применяемой аппроксимацией является идеальный полосовой.

3 Обычно в литературе ФЧХ изображается в виде растущей функции со. 
На самом дел.е ФЧХ в "[полосе пропускания имеет отрицательную производную 
по со [26], т. е. ФЧХ следует изображать в виде убывающей функции со, что и 
сделано в (2,1). Хотя отмеченная неточность, как правило, не приводит к ошиб
кам, все же лучше ее избегать.

(2. 1)
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фильтр (ИПФ), АЧХ и ФЧХ которого описываются выражениями:
1, (0Н <  (О <  Сі)в
О, (0 <  0)н, (й >  шв

I К  (і (о) I 

Ф (со) =
— со d +  ф (соц), сон <  со <  сов

произвольная ш <  ш w 
функция

(2.2)

где сон и сов — соответственно круговые частоты нижнего и верхнего 
срезов ИПФ;

(Оц <0В +  Цң 
2

(2.3)

Модель КС при такой аппроксимации показана на рис. 2.Зв, а АЧХ 
и ФЧХ ИПФ — на рис. 2.4а.

О ң  й )ц  СО ff

Рис. 2.4

Аппроксимация КС в виде ИПФ имеет свои достоинства и не
достатки. К числу достоинств относятся:

— простое и наглядное графическое представление АЧХ и 
ФЧХ;

— простота аналитического выражения для АЧХ и ФЧХ;
— четкое и однозначное разграничение полос «пропускания» и 

«непропускания»;
— разработанная методика анализа прохождения сигнала и по

мех через ИПФ, причем результаты, как правило, получаются в ви
де, пригодном для инженерных расчетов.
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К недостаткам аппроксимации в виде ИПФ следует отнести:
— физическую нереализуемость ИПФ;
— отсутствие в формулах для АЧХ и ФЧХ каких-либо пара

метров, с помощью которых можно было бы изменять АЧХ и (или) 
ФЧХ для изучения влияния этих изменений на помехоустойчивость 
и другие характеристики СИДИ 4).

Недостатки, как видно, не столь существенны и во многих слу
чаях перекрываются отмеченными достоинствами.

Более точное отображение реальной ФЧХ дает ее аппроксима
ция в виде нелинейной функции <у. Различные виды нелинейности 
ФЧХ иссл-едованы, например, в (4, 36, $6, 149, 214, 215]. Как ука
зывается в [86, 149], в КС, содержащем фазовые корректоры, хоро
шей аппроксимацией ФЧХ является линейная функция ;©, на кото
рую наложена гармоническая компонента. Аналитически такая 
ФЧХ определяется уравнением вида

ф (ю) =  — О) d +  ф ((Оц) +  b sin с , (2.4)
0)в 0)н

де b ^  0 ; с =  2я /; I >  0.

Пример такой аппроксимации ФЧХ при ,1=2 показан на 
рис. 2.46 (АЧХ такая же, как для ИПФ).

Обычно на амплитуду гармонической компоненты ФЧХ ограни
чений сверху не накладывается. Можно показать, однако, что та
кое ограничение существует. Оно возникает из-за того, что ФЧХ в 
полосе пропускания имеет отрицательную производную по © [26]. 
Исследуя с учетом этого положения ур-ние (2.4), получим

О . (2.5)
с

Представление ФЧХ в виде (2.4) с учетом (2.5) позволяет изу
чить влияние отклонений ФЧХ от линейности на различные харак
теристики СПДИ, в частности, на ее помехоустойчивость. Приме
ром таких исследований являются работы '[36, 86, 105, 149, 214]. 
Общий вывод состоит в том, что по мере увеличения степени нели
нейности ФЧХ помехоустойчивость ухудшается.

Аналогично для изучения влияния отклонений АЧХ от идеали
зированной прямоугольной формы следует применить ту или иную 
аппроксимацию. Выбор подходящей аппроксимирующей функции 
зависит как от действительной АЧХ изучаемого КС, так и от вида 
решаемой задачи. Как и для ФЧХ, возможна аппроксимация мо
нотонными и колебательными функциями от со. При аппрокси
мации монотонными функциями можно, например, представить

і) Это «е совсем справедливо по отношению к ФЧХ, поскольку уравнение 
ФЧХ, как видно из (2.2), содержит параметры d и <р(о)ц). Однако этого недоста
точно для изучения встречающихся на практике отклонений ФЧХ от вида ̂ (2.2), 
поскольку при любом значении <р(о)ц) и d ФЧХ остается линейной функцией ю.
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АЧХ в виде полосового фильтра, описываемого гауссовой кривой 
(ГПФ)

I К (І со) I =  ехр (— а Дсо)2, (2.6)
где Дсо =  со—соц; соц— резонансная (центральная) частота, при ко
торой значение АЧХ максимально; а — произвольное действитель
ное число. Такая аппроксимация применена в [75, 76].

Другой пример — аппроксимация АЧХ уравнением кривой оди
ночного резонансного контура (ОВК)

І К Ы
-_________1__________
V 1 +  Q2 (ш/Юц — Шц/со)2

(2.7)

где Q>U — добротность колебательного контура.
Графики ГПФ и ОРК показаны на рис. 2.4в.
Удобным приемом для излучения влияния вида АЧХ на харак

теристики ОПДИ является аппроксимация АЧХ подходящим се
мейством функций, зависящих от параметров. В качестве примера 
рассмотрим семейство функций, крайними членами которого явля
ются ГПФ и ИПФ. Графики этого семейства представлены на 
рис. 2.4г, где одна из АЧХ, промежуточных іѵіежду ГПФ и ИПФ, 
обозначена ППФ (промежуточный полосовой фильтр). Для нахож
дения этого семейства примем в качестве исходной функции ур-ние
(2.6), определяющее ГПФ. Произведем некоторые преобразования 
этого уравнения, для чего вычислим эффективную ширину полосы 
пропускания ГПФ по формуле

00

До)Эф =  2 J I К (і со) |2 d Дсо.

Подставляя сюда значение \К(ш)\  из (2.6), получим

Дсозф = Ѵ Т ( Ц а ) ,  (2.8)
2

откуда

а = У л,
ДсоЭф V  2

(2.9)

Подставляя полученное значение а из (2,9) в (2.6) и обозначая 
х =  ■ А(° ■, получим уравнение ГПФ в форме

АсоЭф

К (х) =  ехр (2. 10)

Будем искать семейство функций, исходя из (2.40), в виде

К (X) =  ехр х2у(х) (2. 11)

где у(х)  — пока неизвестная функция х, принимающая значение 
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Y(X)— 1 для ГПФ. Чтобы найти значение у(х)  для ИПФ, запишем, 
уравнение ИПФ в тех же координатах, что и (2.10):

К(х) = 1, I je I <  0,5 
0. I х\ >  0,5

(2. 12)

Легко видеть, что для ИПФ

у(х) =
0, IXI <  0,5 I 
оо, I х\ >  0,5 )

(2.13)

Графики у(х) для ГПФ и ИПФ показаны на рис. 2.5. Там же 
пунктиром показано несколько кривых для семейства функций 
у(х) для ИПФ, построенных на основе свойств у(х) — у (—х) и 
у (х = 0 )  —0. Для более определенно
го выбора у(х)  следует наложить на 
искомое семейство функций некото
рые дополнительные ограничения.
Естественным ограничением являет
ся требование, чтобы эффективные 
полосы пропускания для всех членов
семейства были равными. Легко -в,5 0 0,5 X
определить из (2.12), что для ИПФ Рис. 2.5

Ахэф= 1 .  (2.14)
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Следовательно, с учетом (2.11) и (2.14) получим
со

А хэф =  2 J ехр [— пх2у (х)] dx =  1. 
о

(2.15)

Уравнение (2.15) тоже не позволяет определить функцию у(х)  
однозначно. Однако с его помощью можно контролировать допу
стимость выбора того или иного вида этой функции.

Выберем, например,

у (х) =  (2 x f \ л =  0, 1, 2 • • ., (2.16)
что соответствует уравнению четной параболы п-го порядка. 

Подставляя значение у(х) из (2.16) в (2.11), получим

К (х) == ехр — —  х2(2х) 
2

2п 0. (2.17)

Легко видеть, что для ГПФ я = 0 , для ИПФ п =  оо, а для ППФ 
0 < я < о о .  Величина п, таким образом, есть не что иное, как пара
метр искомого семейства функций, изменяя который от 0 до оо, 
можно пробежать все семейство от ГПФ до ИПФ.

Выясним, удовлетворяет ли функция (2.16) условию (2.15).
Д л я  этого вычислим ДхЭф по (2 .1 5 ). П олучим АхЭф =  00
= 2  J ехр[— л х 2(2 х )2"]е?х. 

о
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Воспользовавшись подстановкой 2х = р ,  
00

П
4

о
подстановку y2(l+n) = z 2, получим

Ахэф к виду А Хэф =  'j exp
2(l+n)1

У dy.

приведем выражение 

Применив еще раз

А X,Эф
1 +

П
z  1+ п exp dz.

Интеграл такого типа имеется в {32], ф-ла (860.17). Воспользо
вавшись ею, получим А Хэф = Г [1/2(1 +я)1 

2 ( l + n ) l  2

После некоторых дополнительных преобразований приведем вы
ражение для Дхэф к окончательному виду:

л . .  _  Г[(2п +  3 ) /2 (п  +  1)1^ Хэф------------------------ j--------  .

(0,88623)'+"

Расчет зависимости АхЭф—}(п) по этой формуле показал, что 
максимально возможное отклонение АхЭф от 1 составляет 4,8% (не
которые цифры приведены в табл. 2.1). Следовательно, можно счи
тать, что практически выбор функции у ( х ) = ( 2 х ) 2п, п—0, 1, 2... 
удовлетворяет условию (2.Г5).

Т а б л и ц а  2.1

п 0 1 2 5 10 100 оо

Д Л̂эф 1,0 0,952 0,963 0,975 0,985 «  1 1,0

При аппроксимации АЧХ колебательными функциями удобна 
гармоническая аппроксимация [36], так что АЧХ представляется 
выражением

+  z cos со р, 0)н <  ш <  <мв
О, со < сон, о )> о)в

где 1 ^  z >  0; р =  —— —  ; I >  0.
о>в —

(2.18)

Еще большее приближение к АЧХ реальных КС дает аппрокси
мация полиномами Чебышева [2, 11]. Примеры обоих видов ап
проксимации АЧХ колебательными функциями показаны на рис. 
2Лд и е. Возможна также аппроксимация АЧХ отрезками кривых 
различной формы (косинусоид, парабол, прямых и т. д .) .

Интересная идея аппроксимации частотных характеристик по> 
лосовых фильтров (ТіФ) изложена в {4]. Она состоит в том, что
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ПФ; с произвольными АЧХ и ФЧХ заменяются двумя ПФ (или 
четырьмя ФНЧ) с идеальными (линейными) ФЧХ и эквивалент
ными АЧХ. Преимущество этого метода состоит в том, что анализ 
прохождения сигналов через ПФ заметно упрощается.

Вопросам прохождения сигналов через линейные системы посвя
щена весьма обширная литература. Наиболее полный обзор ее 
дается в [4]. Из других книг по этому івопросу следует отметить 
Г45], где изложен инженерный метод расчета переходных процессов, 
сочетающих простоту и точность.

Расчет искажений сигнала представляет достаточно громоздкую 
задачу, поэтому необходимы дальнейшие исследования по упроще
нию методики расчета хотя бы для некоторых важных частных слу

УНіК

чаев.
Критерием допустимости тех или иных отклонений АЧХ и ФЧХ 

КС от идеальных является степень ухудшения помехоустойчивости. 
Работы по вопросу о влиянии вида АЧХ и ФЧХ КС на помехоус
тойчивость пока немногочисленны и сводятся, главным образом, 
к [75, 76, 86, 1І05, 136, 149, 180,194, 201, 204, 209, 210, 216].

Выше предполагалось, что КС является изолированным в том 
смысле, что его взаимовлияние с другими системами связи не учи
тывалось. Хотя такое предположение в некоторых случаях вполне 
допустимо, оно не позволяет даже сформулировать задачу об опре
делении степени взаимовлияния данного канала (системы) связи 
с другими. Для постановки такой задачи необходимо разделить 
общий фильтр модели КС Канал 1
(рис. 2.3) на две части — 
передающую (Фпрд) и 
приемную (Фирм). Воз
действие данной системы 
на другие будет теперь 
определяться характери
стиками фильтра Фпрд, а 
воздействие других сис
тем на данную — харак
теристиками фильтра 
Фпрм- Для пояснения ска
занного на рис. 2.6 представлен случай взаимовлияния двух КС. 
Влияние первого канала на второй характеризуется членом £іг(0> 
а второго на первый — Егі(Х).

Определение рациональных, а тем более оптимальных АЧХ и 
ФЧХ фильтров с учетом даже такой простейшей модели взаимо
влияния, как на рис. 2.6, является достаточно сложной задачей. Эта 
задача еще более усложняется, если число взаимовлияющих кана
лов увеличивается, как, например, в многоканальных системах.

Ут®
Канал2

Фпрм наПримером исследования влияния характеристик ФпРд 
помехоустойчивость является работа [38].

Другой причиной взаимовлияний между КС является нелиней
ность их амплитудных характеристик. Если при рассмотрении изо
лированного КС нелинейностью в большинстве случаев можно пре-
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небречь, то при рассмотрении взаимовлияния такое допущение ча
сто оказывается слишком грубым.

В настоящее время задача расчета взаимовлияний решается 
лишь при весьма сильных упрощениях. Методика таких расчетов 
изложена, например, в (12, 14], где имеется также библиография.

В заключение параграфа отметим, что к числу каналов с по
стоянными параметрами относятся такие широко распространенные 
каналы, как проводные и кабельные, многие радиоканалы в диапа
зоне укв в пределах прямой видимости, радиоканалы в диапазоне 
длинных и сверхдлинных волн, радиоканалы с ретрансляцией через 
ИСЗ, перспективные волноводные и световодные каналы. Послед
нее справедливо только в том случае, если метод передачи и прие
ма сигнала нечувствителен к медленным изменениям фазы сигна
ла. Примеры — некогерентный прием сигналов с прямыми видами 
модуляции, передача и прием относительными видами модуляции. 
Имеется также в виду, что длительность сеанса связи много мень
ше квазипериода медленных замираний.

2.3. КАНАЛЫ С ПЕРЕМЕННЫМИ ПАРАМЕТРАМИ

Если хотя бы один параметр КС, оказывающий существенное 
влияние на помехоустойчивость СПДИ, зависит от времени, то та
кой канал относится к числу КС с переменными параметрами.

Для превращения модели КС с постоянными параметрами в мо
дель КС с переменными параметрами достаточно ввести «блок пе
ременных параметров» (БПП), как показано на рис. 2.7. В наибо-

Рис. 2.7

лее общем виде БПП характеризуется случайной импульсной реак
цией 4) g('t, т) [161]. Для упрощения анализа модели обычно на БПП 
налагаются некоторые ограничения. Так, из условий физической 
осуществимости следует, что любая реализация g(t, х) удовлетво
ряет условию

g(t, т) =  0, т < 0. (2.19)
Другое условие состоит в том, что g(t, х), рассматриваемая как 

функция t (при х =  const), является стационарным случайным про
цессом* 2). Еще одно ограничение сводится к ограничению памяти

‘) Под .импульсной реакцией g{t, т) здесь понимается отклик на выходе в 
момент времени і  при условии, что на вход в момент времени t—т подан еди
ничный импульс (дельта-функция).

2) Вообще функцию g(t,  т) можно считать стационарным случайным про
цессом лишь на ограниченном интервале времени, по терминологии [69]— локаль
но-стационарным случайным процессом.
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БПП. Это означает, что импульсная реакция БПП становится пре
небрежимо малой при т^тпр, т. е. g(t, тПр )~ 0 , 0 ^ т пр<оо.

Как утверждается в [161], эти ограничения выполняются для 
всех реально используемых КС. С их учетом в [161] построены 
различные модели БПП, наиболее общие из которых воспроизво
дятся на рис. 2.8а и б. Обе эти -модели отражают один и тот же КС. 
Какая из моделей удобнее для анализа — зависит главным обра
зом от вида сигнала. -В то же время в [161] подчеркивается, что 
физическая сущность 'прохождения сигнала в КС может быть весь
ма мало похожей на каждую из этих моделей.

Сложность моделей, представленных на рис. 2.8а и б, зависит 
от количества ветвей, которые, в свою очередь, определяется ши
риной полосы частот, пропускаемых КС.

Поскольку полоса пропускания для данного вида АЧХ опреде
ляется произвольно, а модель' получается тем более точной, чем 
шире выбрана полоса пропускания, то возникает противоречие меж
ду точностью модели и ее -сложностью. Оно -полностью исчезает, 
если принять, что КС имеет АЧХ, соответствующую ИПФ, посколь
ку в этом случае полоса пропускания определяется однозначно. 
Можно также сделать вывод, что указанное противоречие ослаб
ляется по -мере увеличения коэффициента лрямоуг-ольноети 
АЧХ КС [59, 67].

Основной причиной изменения параметров КС является много
лучевое (многопутное) распространение сигнала, приводящее к ин
терференции сигналов, пришедших по различным путям. Время 
распространения (запаздывания) и коэффициент передачи по каж
дому лучу являются случайными функция-ми -времени. Этот меха
низм хорошо отображается моделью рис. 2.86, где тзі(7) и т (0  —

Рис. 2.8

соответственно время запаздывания сигнала и коэффициент пере
дачи по г-му лучу. Классификация -каналов с переменными пара
метрами проводится по статистическим свойствам случайных про
цессов Тзi(t) и m(t).

К а н а л ы  с в н у т р и с и м в о л ь н о й  и м е ж  дуси-м в о л  fa- 
н о й  и н т е р ф е р е н ц и е й .  К таким каналам относятся каналы, 
для которых максимальная разность времени распространения от- *)

*) Здесь и далее учитываются только лучи, по которым передается энергия 
сигнала, соизмеримая с энергией, переносимой лучом максимальной интенсив
ности.

63



дельных лучей1) (Ат3. макс) много меньше длительности элементар
ного сигнала (т), т. е. Ат3. макс^т. Если же Дт3. макс соизмеримо ,или 
больше т, т. е.

АТз. макс ~
то такие каналы относятся к каналам с междусимвольной интер
ференцией.

К а н а л ы  с м е д л е н н ы м и  и б ы с т р ы м и  з а м и р а н и я м и .  
Разделение каналов по этому признаку производится на основании 
сопоставления квазипериода замирания (тзам) с длительностью 
элементарного сигнала: если Тзам^т, то замирания называются 
медленными; если же тзам~т, то — быстрыми. Вместо терминов 
«медленные» и «быстрые» употребляются также термины «гладкие 
во времени» и «селективные во времени».

Нетрудно заметить, что деление замираний на медленные и бы
стрые является достаточно грубым. Можно, конечно, ввести и боль
шее число градаций. В некоторых случаях так и поступают, выде
ляя отдельно «сверхбыстрые» замирания, когда [59] тзам<т, и «за
мирания с нулевой скоростью», когда [161] т/тзам-^0.

К а н а л ы  с о б щ и м и  и с е л е к т и в н ы м и  з а м и р а н и я м и .  
Характеризуются тем, что все частотные компоненты сигнала флук
туируют по одному и тому же случайному закону. Если это условие 
не выполняется, то говорят о канале с селективными замираниями. 
Конечно, каналов с общими замираниями в строгом смысле этого 
понятия не существует, к ним относят каналы, где селективность 
проявляется незначительно.

Реальные К С  характеризуются различными сочетаниями выше
перечисленных свойств, как показано в табл. 2.2.

Т а б л и ц а  2.2

Скорость замираний Частотные свойства 
замираний Вид интерференции

Медленные Общие Внутрисимвольная
» Селективные
» Общие Междусимвольная
» Селективные »

Быстрые Общие Внутрисимвольная
Селективные

» Общие Междуси.мвольная
» Селективные »

Необходимо подчеркнуть, что отнесение КС к одному из вари
антов сочетаний, приведенных в табл. 2.2, определяется не только 
свойствами самого КС, но и видом передаваемых сигналов и спо
собом приема. Действительно, отнесение КС к той или иной кате
гории по данному классификационному признаку зависит от соот
ношения между длительностью элементарного сигнала и соответст- 
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вующим временным параметром КС (максимальной разностью 
времени распространения лучей — при делении на каналы с внутри- 
и междусимвольной интерференцией; квазипериодом замираний — 
при делении на каналы с медленными и быстрыми замираниями). 
При делении на каналы с общими и селективными замираниями 
длительность элементарного сигнала также играет решающую 
роль, поскольку она определяет ширину апектра элементарного 
сигнала. Влияние же способа приема проявляется в следующем. 
Во-первых, само понятие элементарного сигнала зависит от спосо
ба приема (поэлементного или приема в целом). Во-вторых, способ 
приема (когерентный или некогерентный, оптимальный или неоп
тимальный) влияет на то, какие из флуктуирующих параметров 
сигнала оказывают существенное влияние на помехоустойчивость.

Кроме приведенной выше классификации, в литературе встре
чаются и другие. Так, для каналов с частотнозависимыми парамет
рами предложено деление на каналы I и II рода в зависимости от 
величины произведения ширины энергетического спектра замира
ний (ДПзам) на длительность памяти канала (тПр), а именно: усло
вию ДПзам тПр<2я соответствуют каналы I рода, а все прочие — 
каналы II рода [161]. Там же приведено шесть типичных вариантов 
каналов I и II рода, а также показано, что используемые в настоя
щее время каналы являются каналами I рода.

Более подробные сведения по указанным вопросам имеются в 
[59, 67, 160, 161]. Там же приведена обширная библиография.

Для определения влияния замираний сигнала на помехоустой
чивость необходимо знание статистических характеристик парамет
ров сигнала на выходе КС. Их можно получить как теоретически, 
так и экспериментально. Так, в [161] рассмотрены два примера, 
приводящие ік релеевской и обобщенно-релеевской функции распре
деления коэффициента передачи. В [59] получен более общий вид 
функции распределения, названный четырехпараметрическим (по
скольку эта функция содержит четыре параметра), из которого мо
жно получить ряд частных случаев, в том числе релеевскую и обоб- 
щенно-релеевскую функции распределения. В [59] проведен также 
сравнительный анализ полученного четырехпараметрического рас
пределения с ранее исследованным в литературе т-распределением 
и показано, что хотя m-распределение во многих случаях удовле
творительно аппроксимирует четырехпараметрическое, все же в не
которых случаях расхождения могут быть существенными. Кроме 
того, m-распределение принципиально не может воспроизвести тон
кую структуру четырехпараметрического распределения, в частно
сти, возможность бимодального распределения. Преимущество т- 
распределения перед четырехпараметрическим состоит в его боль
шей математической простоте [59].

В настоящее время накоплен значительный опыт по эксперимен
тальным измерениям функций распределения в реальных КС. По 
данным [59], опирающимся на многочисленные литературные ис
точники, в (60 —70)% (а по некоторым данным даже 90%) кана
лов, использующих механизм отражения от ионосферы (троносфе
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ры), амплитуда сигналов распределена по обобщенно-релеевскому 
закону (включая и чисто релеевский закон). ‘Примерно в 20% ка
налов обнаружены замирания более глубокие, чем релеевские (под- 
релеевские).

В [161] приведены следующие данные о функциях распределения 
амплитуды сигнала в различных каналах: в диапазонах средних и 
коротких волн релеевские и обобщенно-релеевские замирания встре
чаются одинаково часто; в диапазоне укв при дальнем ионосфер
ном и тропосферном распространении замирания чаще всего под
чиняются релеевскому закону, а при ближнем — обобщенно-релеев- 
окому с резко выраженной регулярной составляющей. Обширные 
данные о статистических характеристиках замираний в каналах с 
дальним тропосферным распространением на укв приведены в [31].

На основании приведенных данных можно сделать вывод о том, 
что аппроксимация функции распределения амплитуды сигнала на 
выходе КС с переменными параметрами обобщенно-релеевским за
коном охватывает весьма значительную часть современных КС. В 
то же время эта функция достаточно проста в математическом 
смысле, особенно по сравнению с общим случаем четырехпарамет
рического распределения и даже аппроксимирующего его т-рас- 
пределения.

Нельзя, однако, не отметить важность исследования КС с пере
менными параметрами, характеризующимися более глубокими за
мираниями, чем релеевские, а именно, каналов с подрелеевским и 
усеченно-нормальным распределением [59]. Во-первых, такие КС ха
рактеризуются весьма низкой (при прочих равных условиях) „поме
хоустойчивостью и, во-вторых, встречаются на практике не столь 
редко [31, 59].

Кроме замираний интерференционного характера, в реальных 
КС наблюдаются также медленные замирания, обусловленные, на
пример, изменением физических констант среды распространения. 
Квазипериод таких замираний, называемых абсорбиционными [161], 
измеряется часами, сутками, месяцами и даже годами. По данным 
[31, 59, 161] эти замирания обычно хорошо аппроксимируются нор
мально-логарифмическим законом.

Следует подчеркнуть различие в характере использования функ
ций распределения, описывающих замирания интерференционного 
и неинтерференционного происхождения. В первом случае они ис
пользуются для определения среднего значения помехоустойчивости 
на интервале локальной стационарности, а во втором — для опре
деления надежности связи по помехоустойчивости [59]. Эта надеж
ность, аналогично аппаратурной надежности, может определяться, 
например, процентом общего времени, в течение которого помехо
устойчивость не падает ниже некоторого заданного уровня.

В некоторых КС наблюдаются специфические «замирания», про
являющиеся в кратковременных, но весьма резких уменьшениях 
коэффициента передачи вплоть до полного «обрыва» канала. Тео
ретически такие «замирания» должны наблюдаться в любых кана
лах, поскольку они обязаны своим происхождением несовершенст
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ву контактных соединений (штепсельных разъемов, паек и т. п.), 
вмешательству обслуживающего персонала при измерениях пара
метров каналов и т. д. Заметное влияние на помехоустойчивость 
такие «замирания» оказывают в современных каналах дальней 
связи, образованных на многоканальных проводных, кабельных и 
радиорелейных линиях |[8, 16, 29, 35, 52, 117]. Такие «замирания» 
получили наименование кратковременных прерываний.

Статистические характеристики кратковременных прерываний 
изучены пока слабо. Некоторые данные имеются в работах [8, 52, 
56, 117]. Наблюдается заметный разброс параметров потока крат
ковременных прерываний для разных КС и в разное время суток.

Интенсивность потока кратковременных прерываний увеличива
ется в дневное время, что связывается как с увеличением нагрузки 
на ЛС, так и с вмешательством обслуживающего персонала [35, 52, 
56, 117, 184].

Рассмотрим параметры функций распределения, описывающих 
замирания в КС. В наиболее общем случае четырехпараметричес
кого распределения эти параметры следующие: тх, ту — матема
тические ожидания ортогональных компонент комплексного коэф
фициента передачи канала; <т2 , о 2 — дисперсии этих ортогональ
ных компонент. Можно ввести и другую систему параметров, до
стоинством которой является более наглядный физический смысл 
[59]. Параметр

Ф =
т\ +  т2у с. стац

с. фл
(2.20)

где Рс. стац — мощность стационарной составляющей сигнала; 
Рс. фл — мощность флуктуирующей (рассеянной) составляющей 
сигнала. Этот параметр, как видно из (2.20), определяет отношение 
мощностей стационарной и флуктуирующей компонент сигнала и 
может меняться от значений q2—0 (канал без стационарной со
ставляющей) до q2= o о (канал с постоянными параметрами). В 
реальных КС обычно 2̂^50І[31, 59]. Параметр

ф=-вЦоІ (2.21)

определяет отношение дисперсий ортогональных компонент комп
лексного коэффициента передачи КС и характеризует степень асим
метрии КС по ортогональным компонентам. Поскольку можно так 
же записать ß ^ o ^ / a 2 , то параметр ß2 заключен в пределах 
0 ^ ß 2^ 'l .  Параметр

фр =  arc tg 
т̂х

(2.22)

есть не что иное, как фазовый угол вектора, определяющего ста
ционарную составляющую сигнала. Параметр <рр заключен в пре-

TLделах 0 < ф р <  —  . Параметр

у2 =  о2х +  о2у +  ml +  т2у (2.23)
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определяет среднее значение коэффициента передачи КС по мощ
ности.

Представляющее наибольший практический интерес обобщенно- 
релеевское распределение получается из общего" четырехпарамет
рического распределения, если положить а х — ау ~-с.г2, что соответ
ствует симметрии КС по ортогональным компонентам (ß2= , l ) .

При тх= т ѵ =  0, ох> 0, сг2 > 0 , сг2=^р2 , что соответствует значе
ниям (?2= 0, 0 < ß2<  1, из общего четырехнараметрического распре
деления получается подрелеѳвекое. Если, кроме того, сг2 =  0 (или 
а2= 0 ), то получим усеченно-нормальное распределение— наибо
лее тяжелый (в смысле помехоустойчивости) случай.

2.4. ПОМЕХИ В КАНАЛАХ СВЯЗИ
Помехи можно разделить на две категории: мультипликатив

ные и аддитивные. Действие мультипликативных помех проявляет
ся в изменении параметров КС по случайному закону, а аддитив
ных в том, что результирующий сигнал на выходе КС равен сум
ме выходного сигнала и помехи:

Урез (0 =  Уьых (0 +  l(t). (2.24)
Аддитивные помехи можно разделить на три вида: флуктуаци- 

онные, сосредоточенные и импульсные f) .
Конечно, можно классифицировать аддитивные помехи и по 

другим признакам, например, широкополосные и узкополосные, ис
кусственные и естественные, преднамеренные и непреднамеренные 
и т. д. Выбор способа классификации зависит от того, с какой точ
ки зрения и в каких целях рассматриваются помехи.

Ф л у к т у а ц и о н  н ые  п о м е х и .  Основной причиной помех 
этого вида являются флуктуации, обусловленные тепловым движе
нием носителей заряда, а также дискретной природой электромаг
нитного излучения [166]. Статистические характеристики флуктуа
ций зависят от свойств источников этих помех. Во многих случаях 
флуктуационная помеха хорошо аппроксимируется нормальным 
распределением мгновенных значений. Это позволяет ограничивать
ся только двумя моментами распределения — математическим ожи
данием и дисперсией (обычно математическое ожидание равно 
нулю). Кроме того, энергетический спектр флуктуационной помехи 
обычно настолько широк, что в пределах полосы пропускания КС 
его можно считать неизменным. На этом основании флуктуацион- 
ную помеху часто аппроксимируют белым шумом, под которым по
нимается случайный процесс с равномерным на всех частотах энер
гетическим спектром (или с автокорреляционной функцией в виде

Применяются и другие термины, например, флуктуационная помеха иногда 
называется гладкой, вместо терминов «сосредоточенные» « «импульсные» упот
ребляются термины «сосредоточенные по спектру» и «сосредоточенные по вре
мени» помехи, иногда .вместо термина «сосредоточенные по спектру» употребля
ется термин «станционные» .(этим подчеркивается их происхождение — воздей
ствие сигналов других радиостанций).
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дельта-функции). Таким образом, наиболее часто употребляемая 
аппроксимация флуктуационной помехи — нормальный белый шум 
с нулевым средним.

С о с р е д о т о ч е н н ы е  п о м е х и .  Происхождение помех этого 
вида— воздействие сигналов других радиостанций (систем связи), 
а также других каналов на данный. Энергетический спектр такого 
рода помехи (от каждого мешающего источника) .сосредоточен в 
относительно узкой полосе частот, соизмеримой или даже сущест
венно меньшей полосы пропускания КС 1).

В .простейшем случае в КС действует сосредоточенная помеха от 
одного источника. Если бы такая ситуация наблюдалась в течение 
длительного времени, то, изучив свойства мешающего сигнала, мо
жно было бы выработать способ защиты от его мешающего воздей
ствия. К сожалению, такая простейшая ситуация реально почти 
не встречается и в КС действует постоянно изменяющаяся по слу
чайному закону совокупность сосредоточенных помех от многих ис
точников. Изучение статистических характеристик таких помех 
представляет чрезвычайно сложную задачу, поскольку они, как 
правило, образуют нестационарный случайный процесс, параметры 
которого зависят не только от времени, но и от географического 
района расположения системы связи, направления линии связи, 
диапазона частот, параметров антенной системы и т. д.

Наиболее надежным способом получения статистических харак
теристик сосредоточенных помех являются экспериментальные из
мерения. Однако полученные таким образом данные трудно экс
траполировать на системы связи, работающие в других условиях. 
Более того, эти данные быстро стареют и для данной ситуации, ес
ли меняется насыщенность радиосредствами данного района, ин
тенсивность их излучений, расписание сеансов связи, характер пе
редаваемой информации и т. д.

Учитывая изложенное, часто прибегают к довольно грубым ап
проксимациям сосредоточенных помех. Так, весьма распространен
ной является следующая модель воздействия сосредоточенных по
мех на КС. Большинство сосредоточенных помех имеет малую ин
тенсивность (по сравнению с интенсивностью полезного сигнала), 
так что совместно они образуют шумовой фон, аналогичный флук
туационной помехе. Эта добавочная флуктуационная помеха сум
мируется с уже имеющейся в канале, а более мощные сосредото
ченные помехи, количество которых обычно невелико, рассматри
ваются отдельно. Количество одновременно действующих в данном 
КС сосредоточенных помех, каждая из которых превосходит по ин
тенсивности некоторый фиксированный уровень, аппроксимируется 
каким-либо подходящим законом с учетом результатов эксперимен
тальных измерений, а также теоретических соображений. Так, в 
[160] показано, что для этих целей подходит закон Пуассона. Одна-

') Сказанное справедливо для узкополосных систем связи. Если же рас
сматривать влияние широкополосных систем на узкополосные или друг на дру
га, то помеху следует считать флуктуационной {93].
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ко количественное определение іпараметров этого закона тоже пред
ставляет трудную задачу.

Еще более простая аппроксимация состоит в том, что сосредо
точенная помеха представляется в виде модулированного сигнала 
постоянной мощности от одного источника помех.

Более подробные сведения по этому вопросу, в том числе отно
сительно способов борьбы е мешающим действием сосредоточенных 
помех, можно найти в [93, 144, 153, 160, 161]4).

И м п у л ь с н ы е  п о м е х и .  Помехи этого вида, как и флуктуа- 
ционные помехи, представляют собой последовательность импуль
сов со случайными амплитудой, длительностью и временем появ
ления (а также формой). Отличие от флуктуационных помех со
стоит в том, что интервалы между соседними импульсами сущест
венно больше их длительности, а длительность импульсов, в свою 
очередь, существенно меньше длительности элементарного сигнала. 
Амплитуда импульсов помехи существенно больше амплитуды сиг
нала * 2) .

Источники импульсных помех весьма разнообразны. К ним от
носятся атмосферные разряды и различные промышленные элект
роустановки (системы зажигания двигателей внутреннего сгорания, 
аппараты для электросварки, рентгеновские установки, линии элек
тропередач и т. д.). Импульсные помехи образуются также при ра
боте коммутационного оборудования в сетях связи. Это особенно 
характерно для каналов современных многоканальных систем даль-, 
ней связи, где импульсные помехи наряду с кратковременными пре
рываниями являются основной причиной ошибок при передаче дис
кретной информации.

Адекватной статистической характеристикой импульсных помех 
является совместная функция распределения амплитуд, длитель
ностей и времени появления (строго говоря, сюда следовало бы до
бавить также форму импульсов). К сожалению, никаких надеж
ных сведений о характере таких функций распределения пока не 
имеется. Наиболее изученным является вопрос о функциях распре
деления амплитуд импульсных помех. Теоретические и экспери
ментальные аппроксимации функций распределения амплитуд им
пульсных помех, обусловленных атмосферными разрядами, полу
чены в [70—73, 79, 192,'196]. Эти аппроксимации имеют различный 
характер. Наиболее удобной для анализа является аппроксимация 
в виде нормально-логарифмического закона. В [55] показано, что 
расхождения между нормально-логарифмической и другими вида

') Большое количество работ по 'указанному вопросу имеется в периодиче
ской печати, например, работы В. Ф. ( К о м а р о в а  в журналах '«Радиотехника» 
(№’ 8, 1971; № 9, '1972), («Радиотехника и электроника» "(№ 9, (1972) и А. А. С и- 
к а р е і в а  в журналах «Радиотехника» '(№ 8, 1968; № 8, 1970), «Проблемы пере
дачи информации» (выть, 4, 1971).

2) Поскольку параметры импульсной помехи являются случайными, то со
поставление их с фиксированными параметрами сигналов 'следует понимать в 
статистическом смысле, т. е. так, что существует конечная вероятность указан
ных соотношений.
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ми аппроксимаций незначительны. Поэтому можно считать нор
мально-логарифмическую аппроксимацию функции распределения 
амплитуд импульсных помех, обусловленных атмосферными разря
дами, достаточно обоснованной.

Имеются данные, например, в [54, -104], что функция распреде
ления амплитуд импульсных помех, обусловленных промышленны
ми электроустановками, также хорошо аппроксимируется нормаль
но-логарифмическим законом.

Среди аппроксимаций, отличных от нормально-логарифмическо
го закона, следует отметить приведенную в [112] аппроксимацию 
вида

где Т(а) -  гамма-функция; ѵ и о — параметры. При 0;5<-ѵ<1 эта 
формула хорошо аппроксимирует функцию распределения ампли
туд атмосферных помех на частотах ниже 100 МГц, а при l ^ v ^  
^ 2  — функцию распределения амплитуд импульсных помех типа 
ударного возбуждения контура. Близость параметра ѵ к единице 
или двум показывает степень «перекрытия» импульсов помехи: при 
ѵ = 1  «перекрытия» отсутствуют, а при ѵ =  2 импульсы следуют 
столь часто, что происходит их полное «перекрытие» и функция 
распределения помехи превращается в нормальную.

Функция распределения амплитуд импульсных помех, наблюда
ющихся в каналах современных многоканальных систем дальней 
связи, обычно аппроксимируется гиперболическим законом [82, 
184, 189—191].

О характере функций распределения времени появления можно 
судить лишь по виду функций распределения ошибок, измеренных 
в КС, где основным источником ошибок являются импульсные по
мехи. Впрочем, обычно при измерениях ошибок не -производится 
их разделение по видам помех, так что подобное, суждение -неиз
бежно будет ориентировочным. Единственное, что можно сказать 
достаточно определенно, это то, что импульсные помехи распреде
лены во времени неравномерно и имеют тенденцию к группирова
нию. Статистические характеристики распределения ошибок во вре
мени, полученные в результате экспериментальных измерений, име
ются в многочисленных работах [82, .117, 446 и др.]. На основании 
полученных данных в |[1, 3, 24, -1|1'5, 116, 182] предложены различ
ные модели каналов, описывающие характер группирования оши
бок. Эти модели можно приближенно экстраполировать и на моде
ли временного распределения импульсных помех. Нередко функ
цию распределения времени появления импульсных помех аппрок
симируют законом Пуассона или даже равномерным законом [69, 
195, 221], исходя из физических соображений о природе импульс
ных помех.

Сведений о функциях распределения длительностей импульсных 
помех еще меньше. Они имеются лишь в работе [217]. В [59] ука
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зывается, что обычно импульсные помехи имеют длительность в 
диапазоне Ю-5-НІ0-8 с. В большинстве же работ импульсная поме
ха аппроксимируется дельта-функцией1).

Сведения о форме импульсных помех имеются в [25], где указы
вается, что промышленные импульсные помехи обычно имеют оги
бающие приблизительно треугольной формы с различной степенью 
сглаживания. Часто они по форме приближаются к колокольным. 
В других случаях их можно аппроксимировать прямоугольником, 
треугольником или трапецией.

Несмотря на крайне ограниченные сведения о длительностях и 
форме импульсных помех, есть основания считать, что спектр им
пульсных помех весьма широк по сравнению со спектром сигнала. 
Обычно принимается, что спектр импульсных помех равномерен в 
пределах полосы пропускания КС, а его интенсивность пропорцио
нальна амплитуде помехи. Разумеется, такая идеализация тем бо
лее допустима, чем меньше ширина полосы пропускания КС. В ча
стности, подобная идеализация считается приемлемой для совре
менных телефонных каналов. Косвенным подтверждением этому 
может служить, например, экспериментально установленный факт 
[157], что при передаче дискретной информации в нескольких ча
стотных диапазонах, расположенных внутри телефонного канала, 
ошибки в подавляющем большинстве случаев происходят одновре
менно (полагается, что причиной их являются импульсные помехи).

С о в о к у п н о с т ь  р а з л и ч н ы х  в и д о в  а д д и т и в н ы х  
п о ме х .  В реальных КС действуют одновременно аддитивные по
мехи всех (видов. Конечно, удельный вес и статистические характе
ристики каждой из них в различных КС неодинаковы, что создает 
большой набор вариантов суммарных помех. Еще большее число 
вариантов получится, если учесть, что параметры составляющих 
суммарной помехи зависят от времени суток, сезона, метеорологи
ческих условий и т. д.

Следует различать два аспекта проблемы построения модели 
суммарных помех в реальных КС. Первый состоит в определении 
компонент суммарной помехи для реальных КС, второй — в разра
ботке методики определения статистических характеристик суммар
ной помехи по статистическим характеристикам ее компонент.

Основным инструментом исследования компонент суммарной 
помехи являются экспериментальные измерения в реальных КС с 
последующей статистической обработкой полученных результатов. 
При этом необходимо обращать серьезное внимание на отработку 
методики измерений и правильное толкование полученных резуль
татов, учитывая, что любой измерительный прибор (или их комп
лекс) подвержен воздействию не только измеряемой компоненты 
суммарной помехи, но и всех остальных компонент, действующих 
в измеряемом КС. Как альтернативу методики измерения отдель- *)

*) В книге А. С. Б и н и ц к о г о  «Модулированные фильтры и следящий 
прием 4M сигналов», «Советское радио», 1969 (§ 6.4) предлагается термин «услов
ная дельта-функция». Там же дается подробное объяснение ее смысла.
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ных компонент суммарной помехи можно указать на методику из
мерения статистических характеристик суммарной помехи в целом. 
Вопрос о преимуществах и недостатках той или иной методики вы
ходит за рамки настоящей работы.

При разработке методики определения статистических характе
ристик суммарной помехи по статистическим характеристикам ее 
компонент следует помнить о том, что с точки зрения практических 
приложений весьма важно, чтобы полученные результаты были не 
слишком сложными в математическом смысле. Поэтому при анали
зе необходимо вводить упрощающие предположения и аппроксими
ровать сложные математические выражения более удобными для 
практических применений. Ио-видимому, целесообразно начинать 
с более простых ситуаций.

Параметры, характеризующие статистику суммарной помехи и 
ее компонент, следует выбирать так, чтобы облегчить их экспери
ментальное определение в реальных К!С.

Второй аспект проблемы — методика определения статистичес
ких характеристик суммарной помехи — разработан меньше. В опу
бликованных работах рассматриваются лишь отдельные частные 
случаи. Так, в [54] получена одномерная плотность вероятности ам
плитуды суммарной помехи, компонентами которой являются нор
мальный белый шум и импульсная помеха с нормально-логарифми
ческой функцией распределения амплитуд. В [164] рассмотрен во
прос о построении модели реального комплекса помех в коротко
волновом диапазоне. Модель суммарной помехи в радиоканалах 
рассматривалась также в [88].

Следует отметить, что создание статистической модели суммар
ной помехи с учетом всех ее компонент не является единственно 
возможным способом учета помех в реальных КС. Например, мож
но рассматривать прием сигнала в присутствии сосредоточенных 
помех на фоне всех прочих помех. Как указывается в [144], такой 
прием в ряде случаев упрощает анализ помехоустойчивости. В то 
же время упрощается построение статистической модели суммар
ной помехи, поскольку одна из ее компонент (сосредоточенная по
меха) исключается. Особенно удобен такой прием, когда суммар
ная помеха состоит всего из двух компонент — флуктуационной и 
сосредоточенной.

В заключение следует отметить, что, хотя уже накоплен боль
шой экспериментальный материал по помехам в реальных КС, все 
же его нельзя считать достаточным для уверенного описания помех 
во многих конкретных КС.
2.5. ПОМЕХИ ТИПА НОРМАЛЬНОГО БЕЛОГО ШУМА

В реальных КС обычно действует совокупность помех различ
ного рода и происхождения. Тем не менее в подавляющем числе 
работ по помехоустойчивости учитывается только флуктуационная 
составляющая суммарной помехи, причем она, как правило, аппро
ксимируется нормальным белым шумом с нулевым математическим 
ожиданием. Такая приверженность исследователей к этому виду по
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мех основывается на целом ряде важных факторов, наиболее су
щественные из которых обсуждаются ниже.

Математическое описание нормального белого шума наиболее 
просто по сравнению со всеми другими видами помех. Действитель
но, в частотной области белый шум описывается единственным па
раметром — спектральной плотностью мощности Ѵд —, который к 
тому же легко поддается измерениям. Во временной области белый 
шум описывается функцией автокорреляции, совпадающей с дель
та-функцией, которая, как известно, обладает рядом ценных 
свойств, в частности, фильтрующим свойством {66, 156], что сущест
венно упрощает выкладки при анализе помехоустойчивости.

Из нормальности функции распределения мгновенных значений 
помехи вытекает, что она полностью определяется математическим 
ожиданием, дисперсией и функцией автокорреляции. А поскольку 
математическое ожидание и функция автокорреляции нормального 
белого шума имеют вполне определенные значения, то остается 
единственный параметр — дисперсия. Для характеристики белого 
шума вместо дисперсии используется другой параметр — его спект
ральная плотность мощности -Ѵд . Это объясняется следующим. 
Дисперсия случайного процесса с равномерной спектральной плот
ностью х% в диапазоне частот Alf равна >о2=х% А/. Если положить 
A|f:=iconst, то ст2 іи V Q > как параметры процесса, равноправны. В 
случае белого шума A f=oo  и, следовательно, при > 0  получим 
а 2= о о ,  что физически невозможно. В практических приложениях 
устранение этого физического абсурда достигается принятием 
значения Af конечным, но достаточно большим. Нормальный слу
чайный процесс обладает также весьма ценным для анализа свой
ством инвариантности по отношению к линейным преобразовани
ям. Помеха типа нормального белого шума является в некотором 
смысле наиболее опасным видом помехи, поскольку из всех случай
ных процессов с одинаковыми дисперсиями случайный процесс с 
нормальной функцией распределения обладает наибольшей энтро
пией и, следовательно, в наибольшей степени .снижает пропускную 
способность канала [60, .112, 161, 174].

Нормальный белый шум является хорошей аппроксимацией ад
дитивных помех во многих реальных КС. В частности, это справед
ливо по отношению ко многим радиоканалам в диапазоне укв, по
скольку импульсные помехи атмосферного и промышленного проис
хождения здесь незначительны, а станционные помехи сравнитель
но легко устраняются выбором рабочей частоты в менее загружен
ных участках диапазона, применением пространственной и (или) 
поляризационной избирательности и т. д. Примером таких КС яв
ляются каналы космической радиосвязи и наземной радиосвязи 
с ретрансляцией через ИСЗ [9, 53], приобретающие сейчас все боль
шее значение *).

*) Конечно, и в каналах указанных видов возможно преобладание других 
видов помех, например станционных, в том числе создаваемых преднамеренно.
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Если  ̂суммарная помеха состоит из флуктуационной и сосредо
точенной, либо флуктуационной и импульсной компонент, то можно 
построить ДКСигн таким образом, чтобы сосредоточенная (им
пульсная) компонента была существенно подавлена и помехоустой
чивость определялась практически только флуктуационной компо
нентой [161]. Реально можно добиться подавления сосредоточенных 
(импульсных) помех в несколько тысяч раз по мощности. Правда, 
при этом Д КС и гн становится неоптимальным по отношению к 
флуктуационной помехе, однако, в первом приближении этим мож
но пренебречь либо учесть некоторым увеличением спектральной 
плотности мощности флуктуационной помехи.

Сложнее обстоит дело при одновременном воздействии всех трех 
видов помех. Задача оптимизации ДКСигн для этого случая пока 
не решена; [161]. Тем не менее применяемые на практике компро
миссные решения дают во многих случаях существенное подавле
ние сосредоточенных и импульсных помех, так что помехоустойчи
вость тоже определяется в первую очередь действием флуктуаци- 
онных помех.

Декодер сигнала, оптимальный или субоптимальный для суммы 
флуктуационной и сосредоточенной (или импульсной) компонент, 
включает в себя, как правило, схему, оптимальную или субопти
мальную для флуктуационных помех [152, 161]. Поэтому исследова
ние помехоустойчивости при флуктуационных помехах является со
ставной частью исследования при наличии сосредоточенных (или 
импульсных) помех. Например, при воздействии флуктуационных 
и импульсных помех весьма эффективен ДКСигн, состоящий из схе
мы, оптимальной (субоптимальной) по отношению к флуктуаци- 
онным помехам, и обнаружителя импульсных помех, выходной сиг
нал которого используется для коррекции ошибок (методами кор
ректирующих кодов или обратной связи). Помехоустойчивость та
кой схемы, вычисленная в предположении, что в КС действуют 
только флуктуационные помехи, будет достаточно близка к истин
ной, если обеспечена высокая степень коррекции ошибок, возника
ющих от импульсных помех.

Как видно из вышеизложенного, исследования помехоустойчи
вости, равно как и других характеристик СПДИ, при учете только 
флуктуационной помехи, аппроксимируемой нормальным белым 
шумом, остаются актуальными, а полученные результаты пригод
ны для применения и в условиях воздействия также сосредоточен
ных (или импульсных) помех. Конечно, все это общеизвестно, и 
если здесь этому вопросу уделяется столько места, то только с це
лью обратить внимание на то, что в последнее время наблюдается 
тенденция к принижению исследований, в которых учитывается дей
ствие только флуктуационной помехи. Такие работы нередко объ
являются чисто академическими, не представляющими практиче
ского интереса. И, наоборот, работы, в которых учитывается дей
ствие других видов помех, трактуются как единственно заслужи
вающие внимания. Такая постановка вопроса, как видно из выше
изложенного, неправильна. Дополнительные, но не менее важные,

75



доводы в обоснование ее неправильности состоят в следующем. 
Исследования с учетом сосредоточенных и (или) импульсных по
мех неизбежно носят частный характер, поскольку общей теории 
оптимального приема при негауссовых помехах пока не существу
ет [161]. Большинство таких исследований проводится при весьма 
далеко идущих упрощающих предположениях относительно свойств 
помехи, сигнала и КС. К тому же полученные результаты во мно
гих случаях затруднительно применить к реальным КС, поскольку 
помехи в них изучены весьма недостаточно.

Другой довод состоит в том, что подчеркивание важности иссле-* 
дований помехоустойчивости с учетом сосредоточенных и (или) 
импульсных помех косвенно отвлекает внимание от вопроса о важ- 
HOQTH борьбы (С помехами в самих источниках их зарождения. 
Весьма характерным примером является положение, сложившееся 
сеййас в отношении СИДИ, работающих по проводным, кабельным 
и радиорелейным линиям. В этих каналах основное количество 
ошибок возникает из-за кратковременных перерывов и импульсных 
помех. На этом основании среди некоторой части специалистов уко
ренилось представление, что для таких каналов исследования с уче
том только флуктуациониой помехи не представляют никакого ин
тереса. Эта точка зрения находит свое выражение в том, что по
давляющее большинство работ в этой области посвящено иссле
дованию статистических характеристик импульсных помех и обус
ловленных ими ошибок, а не причин возникновения этих помех и 
методов их устранения или хотя бы ослабления. Ошибочность и 
опасность такой точки зрения отмечается и в [161]. К счастью, в 
последнее время идея о целесообразности и возможности борьбы 
с самими причинами появления импульсных помех в этих каналах 
начинает пробивать себе дорогу, о чем свидетельствуют хотя бы 
работы [35, 52, 56, 143]. Интересно отметить, что возникновение 
значительной части ошибок за счет вмешательства технического 
персонала, несовершенства коммутационного оборудования и дру
гих аналогичных причин отмечалось во многих работах, напри
мер [52, 117, 184]. Однако из этого факта не делалось должных вы
водов.

В связи с огромным разнообразием способов построения СИДИ  
весьма важное значение приобретает сравнительный анализ их раз
личных типов. Естественно, что сравниваемые системы должны 
быть поставлены в равноправные условия. Не вдаваясь здесь в 
подробное обсуждение этого вопроса, укажем лишь, что требова
ние равноправных условий включает равенство помех. Но помехи 
в реальных КС отличаются огромным разнообразием и посколь
ку общих методов анализа при негауссовых помехах пока не су
ществует, то сравнительный анализ неизбежно должен проводить
ся, по крайней мере, при нескольких вариантах помех. Такой 
анализ оказывается весьма сложным и громоздким, а полученные 
результаты имеют ограниченную область применения. Проведение 
сравнительного анализа в предположении действия помехи типа 
нормального белого шума существенно улучшает дело. Действи- 
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тельно, особые свойства этого вида помехи упрощают анализ, а 
полученные результаты имеют общее значение, поскольку в конце 
концов сосредоточенные (или импульсные) помехи могут быть су
щественно подавлены, так что основным видом помехи станет нор
мальный белый шум. Даже в том случае, когда специальные меры 
к подавлению сосредоточенных (или импульсных) помех не при
меняются, т. е. используются ДКОигн, оптимальные (субоптималь
ные) по отношению к помехе типа, нормального белого шума, по
лученные выводы (по крайней мере, качественно) остаются в силе. 
Это означает, что если сравниваются і- и /-я системы, оптимизиро
ванные в предположении действия помехи типа нормального бело
го шума и лучшей оказалась /-я система, то можно предположить, 
что она останется лучшей и в случае, когда помеха отличается от 
нормального белого шума1). В частности, проведенный в настоя
щей работе сравнительный анализ многопозиционных и бинарных 
систем показывает, что если многопозиционные системы имеют пре
имущество перед бинарными в условиях воздействия помехи типа 
нормального белого шума, то это преимущество сохраняется и для 
импульсных помех.

Итак, из сказанного вытекает, что, несмотря на наличие во мно
гих реальных КС сложного комплекса помех, исследования, в ко
торых предполагается действие только помехи типа нормального 
белого шума, остаются актуальными. Поэтому в настоящей работе 
основное внимание уделяется анализу в условиях воздействия по
мехи типа нормального белого шума. Анализ при других видах по
мех преследует лишь цель уточнения полученных результатов при
менительно к некоторым важным частным случаям.

Сказанное относительно особой роли помехи типа нормального 
белого шума отнюдь не умаляет важности исследований при учете 
других видов помех. Мы стремились только по возможности разум
но осветить истинное значение исследований при разных видах по
мех и тем самым способствовать более гармоничному сосущество
ванию исследований различных направлений. *)

*) При необходимости количественные показатели для того или иного вида 
помехи могут быть уточнены дополнительным исследованием. Такое исследова
ние будет вполне целенаправленным, поскольку качественно вопрос уже решен.



Г Л А В А  Т Р Е Т Ь Я

Основные внешние 
параметры СП ДИ

3.1. ОБЩИЕ СООБРАЖЕНИЯ О ВЫБОРЕ ВНЕШНИХ 
ПАРАМЕТРОВ СПДИ

Любая СПДИ характеризуется совокупностью параметров, оп
ределяющих ее качества с точки зрения потребителя. Эти парамет
ры назовем внешними. В свою очередь, каждый из них зависит от 
совокупности внутренних параметров, определяющих структуру 
СПДИ. Потребитель стремится получить систему с оптимальной 
(или хотя бы достаточно рациональной) совокупностью внешних 
параметров, не интересуясь при этом внутренними параметрами. 
Проектировщик же должен найти такую оптимальную (рациональ
ную) совокупность внутренних параметров, которая обеспечива
ла бы оптимальную (рациональную) совокупность внешних .пара
метров.

Естественно, что при этом одной из основных становится про
блема точного количественного определения понятия оптимально
сти (рациональности) совокупности внешних параметров или, что 
то же самое, проблема выбора критерия оценки системы. Подроб
ный анализ этой проблемы будет проведен в четвертой главе. Здесь 
укажем лишь, что при оценке по любому критерию внешние пара
метры системы разделяются на существенные и несущественные. 
Из совокупности существенных параметров формируется тот или 
иной критерий, остальные же (несущественные) параметры во вни
мание не принимаются. Очевидно, что чем больше внешних пара
метров учитывает критерий, тем (при прочих равных условиях) 
более объективной будет оценка. С другой стороны, с ростом чис
ла учитываемых параметров сложность оценки возрастает. Поэто
му ограниченное число внешних параметров, учитываемых в суще
ствующих критериях оценки, является вынужденным компромис
сом между объективностью оценки и ее сложностью. Недостаток 
объективности (по крайней мере, частично) компенсируется тем, 
что оценка производится в несколько этапов, причем на каждом 
выбирается совокупность внешних параметров, не учтенных ранее.

Проведенный в [142] и здесь, в четвертой главе, анализ показал, 
что на первом (теоретическом) этапе оценки наиболее существен
78



ными внешними параметрами СПДИ являются скорость передачи 
информации, помехоустойчивость, занимаемая полоса частот и пре
вышение сигнала над помехой.

3.2. СКОРОСТЬ ПЕРЕДАЧИ ИНФОРМАЦИИ

Собственно передача информации происходит в СУ СПДИ. 
В КСообщ и ДКСообщ информация лишь подвергается описанным 
в первой главе преобразованиям, подготавливающим ее к введению 
в СУ (в КСообщ) или в ПС (н ДКСообщ). Существенно отметить, 
что скорость преобразований может быть какой угодно, поскольку 
потери информации :в процессе преобразований в КСообщ и 
ДКСообщ отсутствуют, поэтому скорость преобразований в 
КСообщ выбирается с учетом характеристик ИС и СУ, а в 
ДКСообщ— характеристик СУ и ПС. На этом основании КСообщ 
можно рассматривать как согласующее устройство между ПС и 
СУ не только по существу выполняемых в нем преобразований, но 
и по скорости их выполнения. Аналогичную роль играет ДКСообщ 
в отношении согласования СУ и ПС. Следовательно, введенные в 
§1.1 понятия эквивалентный ИС (ЭИС) и ПС (ЭПС) пригодны и 
для рассматриваемого здесь вопроса о скорости передачи инфор
мации.

Скорость передачи информации в СПДИ естественно опре
делить как среднее количество информации, получаемое ЭПС в 
единицу времени:

R =  Ііп
Д Г - о о

•̂ эпс (А -П 
АТ

(3.1)

где J3nc(AT) — количество информации, получаемое ЭПС за вре
мя АТ; АТ — сумма всех интервалов времени, в течение которых 
на вход ЭПС поступает информация.

Значение J ЭПС(АТ) определяется как разность между количест
вом информации, произведенным ЭИС за время АТ, и количеством 
информации, потерянным в СУ за то же время:

•'ЭПС<А П - - ' э Ис (Д7' ) - - ' с Ѵ » Л .  а д

Подставляя значение / эпс
J

R =  lim —
Л  Т  ~ ^ qo

(АТ) из (3.2) в (3.1), получим
эис (А Т) Jcу (А Г)

АТ
(3.3)

Производительность ЭИС равна

^эис — !Іт  д т-*°°
' эис (А Т)

АТ
(3.4)
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Введем понятие удельных потерь информации как среднее ко
личество информации, теряющееся в СУ в единицу времени:

R
с у  ~

Пт
А Т —  °°

^СУ (А Т) 
А Т

(3.5)

Теперь с учетом (3.4) и (3.5) вместо (3.3) получим

^ ~  ^эис ' ^ су (3-6)
Основная трудность, возникающая при попытках применения

(3.6) для определения скорости (передачи информации, состоит в 
том, что входящая в него величина Rcy является сложной функци
ей свойств ЭИС, СУ, ЭПС и помехи. Существенное упрощение (3.6) 
возможно, если учесть, что практическую ценность имеют только та
кие СПДИ, в которых удельные потери информации невелики. Это 
позволяет пренебречь в правой части (3.6) членом Rc v , и тогда 
для R получим приближенное выражение

R =  Rmc . (3.7)

Потери информации в СУ учитываются как отдельный внешний 
параметр СПДИ, определяющий верность, т. е. степень соответст
вия между переданными и принятыми сообщениями (сигналами).

Выводы о приемлемости и целесообразности указанного упро
щения выражения для R сделаны в ряде работ, например, [83, 60].

Выражение (3.7) можно ввести также по определению, как это 
сделано, например, в [13]. В этом случае никаких ограничений на 
удельные потери информации не накладывается, поэтому (3.7) ста
новится точным выражением. Таким образом, независимо от трак
товки выражение (3.7) пригодно для определения скорости переда
чи информации в реальных СПДИ. В дальнейшем (3.7) будет упо
требляться как введенное по определению.

Для получения выражений, связывающих скорость передачи ин
формации с внутренними параметрами СПДИ, рассмотрим случай, 
когда буквы алфавита ЭИС кодируются равномерным кодом и ста
тистическое кодирование не производится. В этом случае вместо 
(3.4) запишем

R Н (ЭИС)
эис ~ п т

(3.8)

где Н (ЭИС) — энтропия на букву алфавита ЭИС; т — длитель
ность элементарного кодового символа (точнее, элементарного ко
дового видеоимпульса); п — количество элементарных .символов в 
кодовой комбинации, соответствующей букве ЭИС.

Значение «определяется выражением « =  п Инф +  «изб. п. к, где 
Яинф — количество информационных символов в кодовой комбина
ции; «изб. п. к — количество избыточных символов в кодовой комби
нации, вводимых в ПК-

При наличии в СПДИ канала обратной связи некоторые отрез
ки сообщения будут переданы более одного раза, что эквивалентно



введению дополнительной избыточности. Обозначая общее (экви
валентное) количество элементарных символов в кодовой комбина
ции с учетом обоих видов избыточности >h и подставляя его вместо 
п в (3.8). получим

D _  Н (ЭИС) 
Аэис —

где пэ =  «Инф +  птб. п. к ' изб. О. С ”

П% X
*инф Ызбі

(3.9)

(3.10)

«изб. о. с — среднее на кодовую комбинацию количество избыточных 
символов, образующееся за счет того, что некоторые отрезки сооб
щения при наличии КОС передаются более одного раза1);

^изб «изб. п. к Пнэб. о. с *

Подставляя теперь значение R3nc из (3.9) в (3.7), получим вы
ражение

Я (ЭИС) 
пэ т

(3.11)

которое и является исходным для дальнейшего анализа. Преобра-
log Nx „зуем его, умножив и поделив правую часть на —5— . Тогда вместоlogm

(3.11) получим
logAT 

Я  (ЭИС) logm 
log Nx пэ

log m 
т

(3.12)

Определим смысл каждого из сомножителей в правой части
(3.12). Первый сомножитель можно представить в виде коэффи
циента

Кэнтр
Я(ИС)

Я„акс(ИС) ’
(3.13)

характеризующего различие между действительным и максималь
но возможным (при Л/— const) значениями энтропии ИС. В этом 
легко убедиться, если учесть, что \ogNx=a\ogN,  # маКс(ИС) =  
=,logiV и Я (ЭИС) = аЯ (И С ) {83, 92, 160, 161].

Коэффициент Кэнтр характеризует избыточность ИС, обуслов
ленную неравновероятностью букв ИС и наличием корреляционных 
связей между ними, т. е. статистикой ИС. Эту избыточность на
зовем поэтому статистической2 * *) .

‘) Передача сообщения более одного раза возможна и без наличия КОС. 
Типичным примером являются СПДИ с ^-кратным повторением каждой кодовой 
комбинации. В -этом -случае я Из 6 . о . с  =  (t— 1) ( л и н ф + « и з б . п . к ) .  Такой метод -приме
нялся, в частности, в аппаратуре Бо-до—Вердана (161].

2) Обычно -в литературе статистическая избыточность -определяется -коэффи- 
Я ( И С )

циентом г =1 — -------------  . Используя (3.13), легко установить связь между г
“ макс(ИС)

■и К э н т р і  Г ~ | 1 —- / С э н т р *
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Применительно к вопросу о скорости передачи информации ко
эффициент /Сэнтр характеризует снижение скорости за счет стати
стической избыточности.

Второй сомножитель в правой части (3.12) характеризует не
статистическую избыточность, содержащуюся в передаваемой ин
формации Действительно, количество информационных символов 
в кодовой комбинации равно

«и нФ
log Nx
log m

(3.14),

где ] 4 — ближайшее к z большее целое. Общее количество кодо
вых комбинаций при фиксированных значениях m и пшіф. равное 
»г . ^ . "llogA^r log^v  „
уѴѵ =  /пПи»Ф, превышает требуемое (Nx), если ------- > ---------. Сле-

z J logm logm

довательно, величина lo- — определяет некоторое фиктивное зна-
Iog m

чение количества информационных символов n ^ |KT), удовлетворяю
щее уравнению

NX

(фикт)
пинф (3.15>

В отличие от величины Линф, которая может принимать только 
целочисленные значения, величина л**фКТ) может быть любой (в по
ложительной области).

Тогда второй сомножитель в правой части (3.12) можно пред
ставить в виде коэффициента

Ктб =  п ^ / п э (3.16)

или с учетом (3.10) в форме

Кизб =  «<*фКТ,/ (^инф +  «изб. п. к ^  «изб. о. с ) =

=  ( ^ Г Т)̂ нф) ,
I п изб. п. к л изб. о. с j 
\ и̂нф и̂нф /

(3.17)

Из (3.17) видно, что нестатистическая избыточность определяет
ся тремя составляющими. Первая зависит от различия между «Инф 
и , а вторая и третья — от значений л Изб .п. к и п изб. о. с (при
Пинф =  const).

Легко видеть, что вторая и (или) третья составляющие избы
точности полностью устраняются, если положить пИЗб.п. к=Ю и 
(или) Пизб. о. С =  0. Однако выбор Яизб. п. К>0 и (или) «изб. о. с > 0  про
изводится преднамеренно с целью улучшения другого важного 
внешнего параметра СПДИ — помехоустойчивости. Следователь
но, эти составляющие избыточности уместно назвать преднамерен
ии



ними. Общая преднамеренная избыточность, как видно из (3.17), 
определяется выражением

К,изб. пр

1 +-
п,изб. п. к 

и̂нф
п,изб, о. с 

и̂нф
которое можно представить также <в виде

(3.18)

Кизб . пр \ К < 4- К ж *' •‘ 'и з б .  П. к ' • ‘ 'н э б .  о.  с

где с учетом (3.14)

К

К

п.нзб. п. к пизб. п. к
изб. п. к

нзб. о. с

Линф \ngNx
log тп

^иэб. о . с пизб. о. с 
«инф ' log Nx

log m )

(3.19)

(3.20)

Естественно также избыточность, остающуюся после устранения 
преднамеренной избыточности («изб.п. к = 0 ,  «изб. о. с = 0 ) ,  назвать 
непреднамеренной. Из (3.17) легко определить, что непреднамерен
ная избыточность с учетом (3.14) и (3.15) равна

Кизб. непр

log Л1*
п (ФИКТ> 5"инф _  log m

«инф 1 log Nx
J log m

(3.21)

Тогда с учетом (3.18) и (3.21) вместо (3.17) получим

Кизб * нзб. непр *и зб . пр'

Используя (3.19), можно преобразовать (3.22) к виду:

^изб
кизб. непр

 ̂ “Ь ^изб. п. к t- ^изб. о. с

(3.22)

(3.23)

Коэффициент /(изб характеризует снижение скорости за счет не
статистической избыточности, а его составляющие — коэффициенты 
Кизб. непр и /Сизб. пр —  соответственно за счет непреднамеренной и 
преднамеренной избыточности.

Для выяснения смысла третьего сомножителя в правой части
(3.12) заметим, что

0 <  э̂нтр <  11 (3.24)
0 <Кизб< 1  Г

Тогда, полагая /Сэнтр=/(изб=<1; из (3.12) получим

< 3 - 2 6 )
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Следовательно, третий сомножитель в правой части (3.12) есть 
не что иное, как максимальная скорость передачи информации. Те
перь вместо (3.12) запишем

#  =  К э„трК из(Д «акс- ( 3 -2 6 >

Рассмотрим более общий случай, когда производится также ста
тистическое кодирование. Эта операция сводится к такой последо
вательности преобразований, при которой сначала устраняются 
(полностью или частично) корреляционные связи между буквами, 
а затем производится собственно статистическое кодирование по
лученного алфавита. Как методы декорреляции, так и методы 
собственно статистического кодирования могут быть различными 
[83, 92, 160, 161']. Цель же всегда одна — сократить в максимально 
возможной степени среднее количество элементарных кодовых сим
волов в кодовых комбинациях, соответствующих буквам кодируе
мого алфавита. А это эквивалентно увеличению скорости передачи
информации в - Пинф раз, где п1Шф. ст — среднее количество инфор-

линф. ст
мационных символов в кодовой комбинации при статистическом 
кодировании. В теории статистического кодирования эта величина 
называется коэффициентом сжатия [92] и равна

КСЖ
и̂нф 

и̂нф. ст (3.27)

Теория статистического кодирования разработана, главным об
разом, для неравномерных кодов ‘), в то время как теория помехо
устойчивого кодирования, наоборот, для равномерных кодов. По
этому полученный на выходе СК неравномерный код должен быть 
преобразован в равномерный. Для этого последовательность кодо
вых символов на выходе СК разбивается на блоки равной длины, 
рассматриваемые как кодовые комбинации равномерного кода. 
Если выбрать длину блока равной ппНф, то скорость передачи ин
формации получим, умножив правую часть (3.26) на коэффициент 
/Сеж, определяемый (3.27).:

R — э̂нтр̂ сж̂ иэб̂ макс- (3.28)
В теории статистического кодирования используется также ко

эффициент относительной эффективности, определяемый как [92]:

Котн. эф тШ яинф.ст 
п инф . ст

(3.29)

где min Пинф. ст — минимально возможное значение нИНф. ст соглас
но [160, 1Ѳ1] равное

min пинф. ст
Н (ЭИС) 

log m
(3.30)

*) Примером статистических равномерных кодов являются уже упоминав
шиеся в § 1.1 так называемые «регистровые коды», широко применяемые в бук
вопечатающей телеграфии (160, >1Ѳ1].
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Используя (3.30), после несложных преобразований можно- 
представить /(сж в виде

КСЖ
^~отн, эф 

КэнтР

Линф
(фикт)

л инф
(3.31)

Подстановка значения /Ссж из (3.31) в (3.28) с учетом (3.17) и 
(3.18) позволяет представить выражение для скорости передачи 
информации еще в такой форме:

R  ~  ^о тн . эф ^ и эб . пр ^макс- (3 .3 2 ) '

Наибольшие затруднения при вычислении скорости передачи 
информации для случая, когда производится статистическое коди
рование, вызывает определение величины пІШф. ст, являющейся 
функцией вида

пинф. ст =  / [N. а, тп, pw(At)]\ і =  1, TV; w = 0, wM3KC,
где pw(Ai)  — вероятность появления на выходе ИС буквы Аи если 
перед этим появилась последовательность из .w букв Аи, .... Аг; А/{> 
АГ̂ {А } \  w MaKC — максимальное количество букв алфавита {А}, 
между которыми имеются отличные от нуля корреляционные связи.

Минимальное значение пІШф. ст определяется (3.30) и гаранти
руется при а-+-оо (83, 92, 161]. Вообще, оІШф. ст является невозраста
ющей функцией а. Хотя аналитическое выражение этой функции в 
общем случае неизвестно, значение пинф. ст можно вычислить для 
любого конкретного значения а (83, 92, 160, 161]. Важно отметить,, 
что крутизна функции пИНф, Ст(а) убывает с ростом а, так что прак
тически всегда целесообразно ограничиться конечным значением а. 
Учитывая, что с ростом а возрастает сложность кодера и увеличи
ваются задержки в передаче информации, можно рекомендовать 
методику, состоящую в вычислении и оценке приемлемости значе
ний Пинф. ст последовательно для а =  1, 2, 3...

Как отмечалось в § 1Л. укрупнение алфавита не единственно 
возможный вид функционального преобразования над ансамблем 
{А}. В частности, для уменьшения паНф. ст можно применить дру
гие виды преобразований, относящиеся к классу дифференциаль
ных (операция укрупнения относится к классу интегральных пре
образований) [92]. Примерами таких преобразований являются 
предска'зание и его различные модификации. Однако метод пред
сказания не гарантирует, что «инф. ст достигнет своего минимально 
возможного значения, определяемого (3.30).

Основное достоинство метода предсказания состоит в простоте 
технической реализации (по сравнению с методом укрупнения). 
Это, в частности, видно из того, что основание алфавита (преобра
зованного) равно не Nx =  Na, как при укрупнении, a Nx= 2 N + \  
или даже Nx — N + 1 (в зависимости от выбранной модификации).

После преобразования по методу предсказания можно приме
нить и второе преобразование — укрупнение. Целесообразность та
кого двойного преобразования требует специального исследования, 
выходящего за рамки настоящей работы.
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Для определенности в дальнейшем будем полагать, что над ан
самблем {Л} совершается операция укрупнения.

Следует отметить также, что статистика ИС часто известна 
лишь приближенно. Обычно с наибольшей точностью известно од
номерное распределение, а распределения более высоких порядков 
известны весьма ориентировочно либо вообще неизвестны. Естест
венно, что в этих случаях эффективность статистического кодиро
вания может быть определена также лишь ориентировочно.

Обращаясь к выражениям (3.28) или (3.32), видим, что ско
рость передачи информации определяется произведением несколь
ких сомножителей. Каждый из них является параметром соответ
ствующего элемента структурной схемы СПДИ. Именно, в выраже
нии (3.28) коэффициенты Кэптр, Ксж’ Кизб и R макс ЯВЛЯЮТСЯ ПЭрЗ- 
метрами соответственно ИС, СК, ПК и КОС, КСигн. Каждый из 
этих коэффициентов зависит от тех или иных внутренних парамет
ров СИДИ. Выясним, по каким внутренним параметрам сомножи
тели выражения для скорости передачи информации зависимы или 
независимы, поскольку этим определяются возможности независи
мой регулировки параметров соответствующих элементов структур
ной схемы СИДИ.

Рассмотрим с этой целью общий вид функциональных зависимо
стей для всех сомножителей, выбрав в качестве исходного выраже
ние (3.28). С учетом полученных выше соотношений запишем:

э̂нтр /і lÂ» Pw І Â , ^  м̂акс

К сж  /2 [A^, І A^, ^  =  ®*макс

^изб /з (А) ß> и̂зб)

м̂акс =  /4(/«. Т)

(3.33)

Аргументы N и pw(Ai), г =  1, \N, w =  0, w макс» ЯВЛЯЮТСЯ ПйрЗМбТ- 
рами ИС и поэтому полагаются заданными. Следовательно, коэф
фициент Кэнтр, зависящий только от этих аргументов, также являет
ся заданным 4) .

В отличие от этого, аргументы а, т, лизб и т могут выбираться 
вообще произвольно (в .пределах своих допустимых значений), что 
и позволяет изменять величину сомножителей выражения для ско
рости передачи информации и, следовательно, саму скорость. Как 
видно из (3.33), аргументы « 1I36 и т входят каждый лишь в одно 
уравнение, в то время как а и т — более чем в одно. Следователь
но, сомножители выражения (3.28) по отношению к внутренним 
параметрам СПДИ п Изб и т взаимонезависимы. По отношению к 
параметру а взаимозависимыми являются коэффициенты Кст и 
Кпзб, а по отношению ік параметру т — сомножители К еш , Кизб и
Дмако

‘) Термин «заданный» следует понимать « том смысле, что аргументы коэф
фициента Кэнтр не могут быть изменены при проектировании ОДДИ. В то же 
время, как отмечалось выше, эти аргументы, а 'следовательно, и определяемое 
ими значение Аэвтр могут быть неизвестными или известными приближенно.
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Таким образом, независимо можно изменять лишь сомножите
ли Ктзб и /?макс за счет изменения соответственно «изб и т. Измене
ние же внутренних параметров ОПДИ а и т влечет за собой изме
нение сразу двух или даже трех сомножителей.

Можно уточнить .полученные результаты, представив коэффи
циент Кшзб в виде двух сомножителей, определяющих преднамерен
ную и непреднамеренную избыточность, как это следует из (3.22). 
Используя также выражения (3.19), (3.20) и (3.21), запишем сле
дующие функциональные зависимости для составляющих коэффи
циента /С„зб:

Из (3.34) следует, что независимо можно изменять лишь пара
метры ПК) и КОС за счет изменения соответственно значений 
«изб. п. к и Пизб. о. с- Непреднамеренная же составляющая избыточно
сти независимо изменяться не может.

Влияние параметров ппзб и т на скорость передачи информации 
R имеет простой характер, хорошо видный из (3.18) и (3.25). В от
личие от этого, параметры а и т влияют на R более сложным об
разом, что требует специального анализа. Следует подчеркнуть, что 
этот анализ преследует ограниченную цель установления характе
ра соответствующих зависимостей (включая их графическую ин
терпретацию), выявления .их специфических особенностей и т. д., 
но отнюдь не нахождение оптимальных (рациональных) значений 
а и т. Такая задача может быть поставлена и решена только в рам
ках общей оценки СПДИ, поскольку внутренние параметры а и т 
влияют также на другие существенные внешние параметры 
СПДИ 1).

Поскольку аналитическое выражение для коэффициента Кс-,к 
неизвестно, то при анализе влияния аргумента а ограничимся ис
следованием коэффициента /(изб, а при анализе влияния т — ко
эффициентов Ктб и R макс-

Рассматривая зависимость Кизб(а), обратим, прежде всего, вни
мание на то, что непреднамеренная избыточность, определяемая
(3.21), полностью исчезает, если выполняется условие Nx= m l, где 
/ —1, 2, 3... Поскольку Nx=tNa, то это эквивалентно условию jV =

=m° . Легко видеть, что при iV=const, m = eonst и конечных значе
ниях I и а это условие может выполняться только для некоторых 
сочетаний N a m .  Однако, если условие конечности со значений I и 
а снять, то непреднамеренная избыточность может быть сделана

‘) Конкретный характер влияния а я т на другие внешние параметры СПДИ 
рассматривается в последующих параграфах этой главы. Отметим также, что 
сказанное распространяется на внутренние параметры яИзб и т.

(3.34>
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сколь угодно малой при любых сочетаниях N и т при а-*-оо. Это 
можно показать, обратившись к (3.21) и учтя, что

log А/*

lim log т
log Nx =  1 .

log m

(3.35)

■а условие Nx-+oо при N — const эквивалентно условию a->oo.
Увеличение а означает укрупнение алфавита ИС. При этом уве

личивается также коэффициент Кс,к, причем {83, 92, 160, 161]
(3.36)Нт КэнгрКсж 1-

Посколыку также

hm log Nx
log m _

=  oo.

то из (3.22) с учетом (3.21), (3.25), (3.18) и (3.14) следует, что
lim /Сизб =  1.

■ Nx-*  oo

Наконец, из (3.36) и (3.37) следует, что
lim /Сэнтр̂ сиДизб !•

Следовательно, из (3.28) с учетом (3.38) получим
ПтЯ =  Ямакс.

N  уГ+ оо

(3.37)

(3.38)

(3.39)

Ценность полученных асимптотических выражений состоит в 
том, что они подтверждают целесообразность операции укрупнения 
алфавита ИС. Однако, как всякие асимптотические выражения, 
они не позволяют судить о характере и особенностях функции при 
конечных значениях аргумента. В то же время укрупнение алфави
та ИС приводит к усложнению СИДИ и увеличению задержки в 
передаче информации, что ставит предел допустимым значениям 
Nx (вернее, значениям а при ІѴ— const). Поэтому проведем анализ 
функции R(NX) при конечных значениях Nx (более точно, функции 
K«36(NX), поскольку аналитическое выражение функции К С Ж (Nx) 
неизвестно).

С этой целью на рис. 3.1 по (3.22) с учетом (3.21), (ЗЛ9) и
(3.20) построены графики зависимостей Km6(Nx) для иИЗб=:0; 2. Из 

рис. 3.1 видно, что функция /(изб(Nx) имеет пилообразный'харак
тер. На каждом интервале ml- l^.Nx^.ml, 1 =  1, 2, 3... значение К т б

растет от К т б. т т ( 1 ) =  i L n m6 Д0 ^ изб-мак°(0 =  ; Охаракте-
ре стремления Ктб к пределу при росте Nx следует судить по зна
чениям К т б. мин, поскольку именно они наиболее отличаются от 
предельных, а (3.35) и (3.37) гарантируют достижение предела 
№



также и для самого неблагоприятного случая. Хорошо видно, что 
стремление Хизб. мин к единице с ростом Nx происходит весьма мед
ленно. Если потребовать, чтобы Хизб. мин ̂   ---- —, то необходимое

f +  Яизб
значение Nx определится из выражения

к ,изб. мин / і ч
~ \  ~ К  \ п  ИЗб~Г 1)

ЛТ \  (/ —1) изб. МИН /о  Л П\Nx^  т =  т • , (3.4U):
справедливость которого подтверждает рис. 3.1. Вычисленные по
(3.40) значения Nx для нескольких сочетаний Хизб. мин И tTl ПрИ 
Пизб=0 сведены в табл. 3.1, откуда видно, что даж£ при не слиш- 
ком близких к единице значениях Хизб. мин'требуются достаточно-

Т а б л и ц а  3.1

К  , изб.мин

Вычисленные значения N х  при

т  ж 2 т  =• 4 т  =  6 т  =  8

0,857 64 4096 46656 259894
0,9 256 65536 —I ,68-10е 1,68-ІО7
0,933 16384 ~2,68-10* —7 ,8 -101« ~4,4- 101J

большие значения N#, а с ростом m и Хизб. мин они увеличиваются 
катастрофически быстро. При пизб>0 требуемые значения Nx еще 
увеличатся. Это означает, что если принимать в расчет значения 
Хизб. мин. то метод уменьшения избыточности за счет укрупнения 
алфавита следует признать бесперспективным.
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Однако из рис. 3.1 видно, что значение Казб определяется не 
только абсолютным значением Nx, но и его положением внутри 
интервалов tnl- l^ N x^.ml. А поскольку Nx =  Na, а =  1, 2, 3..., то при Ar=|Const, m =  const положение Nx относительно указанных интер
валов может регулироваться выбором значения а. Влияние а на 
Лизб определяется выражением (3.17), если представить его в 
форме

Кизб

log N
а ----:— -

log т
log jV Г , 

а  . “Г «избlog «г L

(3.41)

Для иллюстрации влияния а на /(ИЗб на рис. 3.2 по (3.41) до
строены графики /(изб ( - — ) при a=iconst, n,i36= ‘Const (для про-

Vlog ml
стоты принято пизб =  0). Из графиков видно, что выбор значения а,

■ а = 1 ; ----------а=2; --------- а=3; ----------а=4; а=5.
Рис. 3.2

максимизирующего /(изб при N = const, m=iconst, зависит от кон
кретных значений N и т. Например, если logN- = 1 ,15 , то Кшб рас-

log т
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тет с ростом а. Если же — =11,45, то наибольшее значение Д,,,«
log т

будет при а =  2; 4. Легко также определить, что коэффициент Дизб 
с ростом а увеличивается достаточно заметно. Однако по мере 

гг log Nувеличения а рост Д„зб замедляется, а при —— = 1 ,45  увеличивать
log /п

а сверх значения а =  2 вообще нецелесообразно.
Из графиков рис. 3.2 также видно, что выбор а > 1  приводит к

увеличению /СИЗб лишь для значений /— 1 ^  1 +  —  а за
log m а ’

пределами этого интервала Дизб остается таким же, как и при а = 1 .
При Пизб>0 характер зависимостей Диз б І 8 ^ ) при a =  const ос-

\ log m)
танется таким же, как и при пИзб = 0  изменятся лишь значения ДЦЗб.

Проведенный анализ позволяет сделать вывод, что выбор целе
сообразного (с точки зрения увеличения ДИзб) значения а сущест
венно зависит от значений Миш.

Ранее было показано, что для определения влияния а на коэф
фициент Кст целесообразно пользоваться методом вычисления его 
последовательно для значений а = 1 ,  2, 3... Это целесообразно так
же при анализе функции Кть(а). Поскольку, как видно из (3.33), 
от а зависят только эти два коэффициента, то анализ функции R(a) 
также сводится к .вычислению R последовательно для а = 1 ,  2, 3...

Графики рис. 3.1 и 3.2 построены без учета того, что величины 
N, Nx и т могут принимать только целочисленные значения. Одна
ко следует иметь в в'иду, что на этих графиках действительны толь
ко точки, соответствующие целочисленным значениям N, Nx и т. 
В частности, переход от ДИзб. ыакс К Дизб. мин Д 0 Л Ж 6 Н  ПРОИСХОДИТЬ Не 
при сколь угодно малом приращении Nx= m l, а при изменении его 
от Nx =  ml до Nx= m l+  1. На рис. 3.3 построены графики Кшъ(Мх) 
для Дж= 2 - е 1000, т =  2, 3, 4, 5, б, 7, 8 и пизб=<0 (на чертеже при-

Рис. 3.3
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ведены также значения Nx =  ml и Nx= m l+  1, при которых происхо
дит скачок ОТ Кааб. макс К Кааб, мин) ■

Перейдем к изучению функции R(m).  Для построения графиков 
целесообразно привести выражения для R и RMaко к безразмерной

тформе, для чего умножим правую и левую части (3.28) на —-------------'
АэнтР NX

Учитывая также, что зависимость К < ж (т ) неизвестна, разделим их 
еще и на Кож- Тогда из (3.28) получим

* = к  z — т ^ п г  = • ( « )  =  R' (”•)■ <3-«>
Д э н т р  ™ х*\сж

где

log Nx
или после подстановки в (3.43) значения /?Макс из (3.25)

ЯмакД т )
log m 
log У*

(3.43)

(3.44)

Функция R'(m), как легко определить из (3.42), подставляя 
значения K aab(tn) из (ЗЛ7) с учетом (ЗЛ4) и (3.15), а также 
Я’пшй(т) из (3.44), имеет вид

R'(m)
log Nx'
log m +  Яизб

(3.45)

Графики функций R'MÜKC(tn), Ктб(т) и R'(m) для пизб = 0 ; 2 по
строены на рис. 3.4. Как видно, R'макс (а, следовательно, и 7?макс

1,0

4/S
ОЙ
т

1/2

т
ій
1/S

о
і,о Ѵа7х ff* і/х т

Рис. 3.4

Яшке ~ 
Кизб ..... у 'У

Ч
УУ*• УУ/ * .

... •У

t II

У

••
УУ

•, г > •••• „ _ 0'•:.%Пиз6- 2
/ ' "\ .............

/  _
У

s ' '  т- 1/0 Ц2 1,0
Іодт
івді/х

при A/x =  const, T=const) монотонно растет с ростом т, в то время 
как функция Кааб(т) имеет пилообразный характер, монотонно
убывая на интервалах ■ / Nxz^m yf ~KK, / =1, 2, 3. . . ,  и увеличи- 
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Iваясь скачком до значения Кизб = -----------в конце каждого интерва-
* +  «изб

ла. Функция R'(m) и, следователыно, функция —  при Ктто=
Ксж (т)

=  const, iV^^const, T=const имеет ступенчатый характер, причем 
границы каждой ступеньки совпадают с границами интервалов мо
нотонного убывания функции Кшб(т)- Следовательно, скорость пе
редачи информации увеличивается с ростом т не монотонно, а
скачкообразно, оставаясь в диапазоне V  ~ Ѵ ж  неиз
менной и равной -------  . Величина

Г-f «изб

max R' (т) = ----------
1 +  «изб

(3.46)

достигается при m — Nx и остается неизменной в пределах 
°о.

Графики рис. 3.4 построены без учета того, что т может прини
мать только целочисленные значения. Характер изменения графи
ков R'макй(т), Казб(т) и R'(т) с учетом целочисленное™ значений 
т иллюстрируется на рис. 3.5. Особенно велика разница при малых 
значениях т, а с ростом т она проявляется только на концах ин-

I г —  і —і г  ---------тервалов у' Nx^ m ^  у  Nx.
Графики рис. 3.4 и 3.5 наглядно иллюстрируют, что важно не 

только абсолютное значение т, но и его расположение внутри ин
тервала / Nxs^m^L | /  Nx. Например, из рис. 3.56 следует, что 
при изменении т от 9 до Ю значение Кшб увеличивается от 0,7 до
1,0, т. е. на 43%. Одновременно увеличивается и R'макс на 7%, так 
что общее увеличение скорости составляет 50%. Но основной вклад 
в приращение скорости дает именно увеличение Кизб, обусловлен
ное тем, что изменение значения т; с 9 на 10 означает переход т 
из интервала 1 =  3 в следующий интервал 1=2.  Если же увеличи
вать т с 8 до 9, то из рис. 3.56 видно, что скорость передачи инфор
мации при этом не изменяется.

Для суждения о значениях Кж зб(т) при значениях Nx, превы
шающих принятые на рис. 3.5, на рис. 3.6 построены-графики функ
ции Кшб(т) при Nx =  ІО4; ІО5; 10е для значений 32, яИзб =  0. 
Эти графики показывают, что даже при столь больших значениях 
Nx неудачный выбор значения т  может привести к заметному 
уменьшению скорости передачи информации.

Проведенный анализ показывает, что с точки зрения повышения 
скорости передачи информации увеличение числа позиций т целе
сообразно. Однако увеличение скорости с ростом т происходит не
монотонно, а более сложным образом, так что функция —— ——■д сж (т)
имеет ступенчатый характер, существенно зависящий от величины 
Nx, определяемой значением а при N = const. Кроме того, сущест
вует предельное значение m = N x, при котором достигается макси-
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мально возможная скорость передачи информации, определяе
мая (3.46).

Поскольку выше было рекомендовано вычислять R последова
тельно для значений а =  1, 2, 3..., то выбор целесообразного значе
ния т также должен производиться для а — 1, 2, 3...

Рис. 3.6

Выигрыш в скорости .передачи информации при переходе от би
нарной к многопозиционной системе характеризуется коэффици
ентом B r , равным

Вя =  RJR*  (3.47)

где Rm , R 2 — скорости передачи информации соответственно при 
т > 2 и т  =  2.

Воспользовавшись для определения R  выражением (3.28), с 
учетом ряда ранее полученных выражений, представим (3.47), по
лагая также1) т т = Т 2 = т ,  am= a z ~ a ,  пп3бт =пИЗб 2= «изб, в форме

ВR
Ксж т
Кеж2

] а  log2 N [ - I -  П игб

log2 N '
а --------

log2 т +  пизб
(3.48

Аналитическое исследование (3.48) в общем случае невозмож
но, поскольку неизвестно аналитическое выражение для Кет- В 
конкретных случаях, при известных параметрах ИС, можно вычис
лить значения Ксж последовательно для а — 1, 2, 3..., после чего 
определяется и BR.

В частном случае, при отсутствии СК и ПК, а также КОС, что 
соответствуёт Ксж=1, «іізб=0, из (3.48) получим

Вя
]log2^ [  

' logs N_x'
. Iog2m .

(3.49)

Легко убедиться, что в этом случае В л > 4  при т~̂ 2>, Nx^-3, 
кроме единственного сочетания значений т =  3, JV*=4, при кото
ром BR= \ .  Значение BR=  1 получается также при Nx= 2 во всем 
диапазоне 3. К  сожалению, построение и анализ графиков
BR(m) при Nx =  const весьма сложны. Поэтому результаты расче
тов по (3.49) приведены ниже в виде таблиц; в каждой клетке ука-

’) Разумность этих ограничений вытекает из того, что в противном случае 
сравниваемые системы оказались бы в неравноправных условиях.
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Т а б л и ц а  3 . 2

B R

Вычисленные значения при

т = 3 т = 4 т —5 т = 6 т = 7 т —8

1.0 2а — — — — —

5/4

(1.25) 33+ 1  -г 2 6 — — — — —

4/3

(1,33)
За + 1  Ч-24 
36+  1 ^ 2 8

— ^ — — — —

7/5

(1 .4)
34+1-*-27 — — — — —

(Ю/7)

(1,43)
Зв+ 1  -г-210 — — — — —

3/2

(1 .5 )

22+ 1 - ^ 2 3 

2 * + 1-^-2« 

28+1-^-29

22+ 1 - і-2 3 5'+1-7-2* 6 1 + 1 -г-23 2* —

8/5

(1 .6 )
27 +  1н-35 — — — — —

5/3 

(1.67)
29+ 1 -т-З в 24+ 1 -н 2 6 52+ 1  -г26 — — —

7/4

(1,75)
28+ 1  -гЗ 4 2в+ 1 - ^ 2 7 53+1-^-27 — — —

9/5

(1,8)
— 28+ l - f - 2 9 — — — —

2 ,0 З ^ З 2

21+ 1 -г-2 2

23+ 1 -н 2 4 

26+ 1 -н 2 «  

27+ 1  - г 2 8

29+ l - v 2 10

2 !+ 1 -і-2 2

23+ 1 ч -2 4 

2 * + 1 ң -2 8 

27- f  1 -г28 
544_ 1-Т-2Ю

21+1 -г2 2 

2э+ 1  ч-24 

6а+ 1  -^2в 

63+ 1-^2*

21+1 -г2а 
23+ 1 - ^ 2 4 

7*+1-т-2*

21+1 ^-2* 

2* + 1  -і-24

9/4

(2,25)
— — 2*4-1 н-2» 28+1-7.2» 7*+1.*.2® —

7/3

(2,33)
— — 2<Ч 1 ~ 5 3 2И+1-4-27 2*+1 -ь27 2*+1 -^2’
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П р'одолйкенйе табл. 3.2
Вычисленные значения N  при

т = 3 т — 4 т — 5 т = 6 т ~  7 т =  8
Ч

5/2 24+1 -^52 24 Ь 1 н-25 2Ч-ІЧ-25 24+1ч-2‘
(2,5) 29f  1 ^ 5 4 2в4-1 -^21» 2Э4-1 ч-210 г ^ і ч - г 1»

8/3
(2,67)

27 4-1 ч- 63 274-1 — 28 27+1 - г  2s

3,0 51
22+1ч-61 
25 4-1 н-62

2Ч-ІЧ-71 
25+1 ч-72

2 2 + І Ч - 2 *

26-Ыч-2*
28+1ч-73 2 * 4 - 1 - т -2 9

за.н диапазон значений Nx, в пределах которого при m =const также 
BR =  const. В табл. 3.2 приведены результаты для диапазона Nx— 
=  2*4-1-4-210, а в табл. 3.3 — для Nx =  2i0+  1 -4-220. Обе таблицы по
строены для значений т  =  Зэ-8.

Анализ приведенных в табл. 3.2 и 3.3 данных показывает, что, 
хотя зависимость Вя от т и Nx имеет сложный характер, тенденция 
к увеличению BR с ростом т и Nx проявляется вполне определен
но. К такому же выводу можно прийти и из анализа табл. 3.4, по
строенной на основании табл. 3.2 и 3.3 и показывающей диапазон 
возможных значений BR при m =const в диапазонах /Ѵж= 2 1 +  1э-21в 
и /Ѵх =  210-М -Г220. Вместе с тем из табл. 3.2 и 3.3 видно, что неудач
ный выбор значения т (при Ax=eonst) может существенно умень
шить BR. Например, из табл. 3.2 следует, что при Nx= 8 выбор 
т — 7 дает BR=  1,5, а при т =  4; 5;: 6; 8 обеспечивается BR—%0. 
На рис. 3.7 построены графики функций BR(m) для нескольких 
значений Nx. Возрастающий ряд значений -Nx на рис. а и б выбран 
так, что а-й член ряда был равен Nxa =  Naxl . Это сделано для того, 
чтобы проследить влияние укрупнения алфавита ИС на значение 
BR, для чего следует положить Nxi =  N. Целесообразность укрупне
ния алфавита (выбор а ^ І )  зависит от значений т и N, что совпа
дает с выводами, полученными при анализе рис. 3.2.

Из (3.49) можно определить
Urn Br =  log2m. •

График функции log2m=i/('m) также показан на рис. 3.7.
Из рис. 3.7 й и б видно, что BR достигает значения log2̂  лишь 

при отдельных сочетаниях т и Nx. В то же время из табл. 3.2 и 3.3 
можно установить, что имеются сочетания т и Nx, при которых 
BR> \ o g 2>n 1) . Несколько графиков BR(m) для таких Nx, при кото-

1) Значения BR>l o g 2 т расположены в табл. 3.2 и 3.3 ниже жирной линии. 
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Т а б л и ц а  3 . 3

Вычисленное значение N  при
В

R
т = 3 т =  4 т ~ Ъ т —6 т = 7 т = 8

1 , 0 — — — — 1 -

13/9

(1 ,44)
3® —1— 1 2*8 — — — — —

16/11 

(1 ,45)
310+ 1  -н-21* — — — —

3/2

(1,5)

37+ 1  ч-212 

3®+1 ~ 2 16 

Зи + 1 ч -2 18

— — — —

20/13

(1,54)
312+ 1  -н220 — — — — —

17/11

(1,545)
21в+ 1  -н217 — — — — —

14/9

(1.55)
213+ 1  -г-214 — — — — —

11/7
(1,57)

2 1а+ \ ~ 2 п — — — — —

19/12

(1,58)
218+ і-^ -2 1в — — — — —

8 / 5

(1 .6 )
215+ і ^ з к > — — — — —

13/8

(1,625)
212+ 1 ^ -3 8 — — — — —

18/11

(1 ,64)
217+ 1  -гЗ11 — — — — —

5/3
(1 .67)

214+1 н-38
218+1^.312 — — — — —

12/7

(1.71)
211+1 ч-З7 — — — — —
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П р о д о л ж е н и е  т а б л . 3 .3 -

Вычислеаное значение N х  при

B R m =3 m =4 m—5 m=6 m=7 m=8

11/6

(1,83)
— 210 -pi н-211 — — — —

13/7

(1,86)
— 212-/1 ^ 2 13 — — — —

15/8

(1,875)
— 214 -j-1 ^ 2 16 — — — —

17/9

(1,88)
— 2ie_ f_ i^217 — — — —

19/10

(1,9)
— 218f  l ^ 2 1» — — — —

2 u - /1 -h2 12 

213+ 1  -5-2u 55+ l  - ~ 2 12

2 ,0 2 !5 + I н_21в

217+ 1  -r-218
219-1-1 ^ 2 2u

5 » + l-r-2 u

19/9

(2,11)
— — 58- |- l - r 2 19 — — —

17/8

(2,125)
— — 57 +  l -5-2'7 — — —

15/7

(2,143)
— — 214+ 1H -215 — — —

13/6

(2,167)
— — 2 ™ A - l + 2 13 66+ l-5 -2 13 — —

11/5

(2 ,2)
— — 2l0H-l H-211 б н і ^ г 41 — —

20/9

(2 ,22)
— — 2 i9-j-l -I-220 _ — —

9/4

(2,25)
— - - 217+1-5-24s _ — —
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П р о д о л ж е н и е  т а б л . 3 . 3

Вычисленное значение N  при

гл=3 т = 4 т = 5 т = 6 т = 7 т = 8

16/7

(2 .2 8 5 )
— — 2 K 4 -1 .J .2 1« 6 е + 1  ч- 2 1в — ~

7 /3

(2 .3 3 )
— — 213+ 1  -г  5е 2 13+ 1  ч -2 14 —

19 /8

(2 ,3 7 5 )
— — 2 18+ 1 ч - 5 8 6 7 + 1  ч -2 19 — —

12/5

( 2 .4 )
— — 2 И + 1  - г 5 5 2и + 1  ч -2 12 7 4+ 1 ч - 2 12 —

17/7

(2 .4 3 )
— — 2 і« + 1 ч - 5 7 21 8 + 1  ^ 2 17 7 8 + 1  н -2 17 —

5 /2

(2 .5 )
— — —

2 14+ 1 -ѵ-215

210+ 1  -н 2 20

7 5+ 1  Ч-216 

7 7+ 1  ч -2 20
—

18/7

(2 .5 7 )
— — — 217+ 1  н -21» 217+ 1  -н 2 18 —

13 /5

( 2 .6 )
— — — 242+ 1  ~ 6 3 212+ 1 ч- 2 13 2 12+ 1  ч -2 13

8 /3

(2 .6 7 )
— — — 215+ 1 ч - 6 в 215+ 1 ч - 2 18 2 ХЗ+ 1Ч-248

19/7

(2 .7 1 )
— — — 2 18+ 1 ч - 6 7 2 18+ 1  ч -2 19 2 18+ 1 ч - 2 19

11/4

(2 ,7 5 )
— — — 2 10+ 1  ч -6 4 г ^ + і ч - г 11 210+ 1 Ч - 2 11

1 4 /5  -  

(2 ,8 )
— — — — 2 13+ 1  ч -2 14 2 13+ 1 ч - 2 14

17/6

(2 .8 3 )
— — — — 2 16+ 1 ч - 7 в 2 1в+ 1  Ч-217

2 0 /7

(2 .8 6 )
— — — — 2 49+ 1 -у- 77 2Х9+ 1  ~ 2 29

3 , 0 — — — —
211+ 1  — 7 4 
2 14+ 1  Ч-7б

2Х1+ 1 ч - 2 12 
214+ 1 ч - 2 16 
2Х7+ 1 — 248
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Т а б л и ц а 3.4
т 3 4 5 6 ' 7 8 N x

Вт,

О N
D

О

Ос
ч‘1*

ю

1 ,5 н -3 ,0 1 ,5 4 -3 ,0 1 ,5 4 -3 ,0 2 ,0 4 -3 ,0 2 4 -1  4-210

R

1,444-1,71 1 ,884 -2 ,0 2 ,0 ^ 2 ,4 3 2 ,1 6 7 ^ 2 ,7 5 2 ,4 4 -3 ,0 2 ,6 4 -3 ,0 2І0-{-1 -4- 22°



рых возможны значения ßfi>logam , показано «а рис. 3.7в. Таким 
образом, хотя в большинстве случаев BR^.\ogzfn, возможны со
четания т и Nx, при которых 5 H> lo g 2m.

Для многоканальной структуры получим

R = £  Ri, (3.50)
(==і

где L — число каналов в многоканальной структуре; Ri — скорость 
передачи информации в і-м канале.

Для случая идентичных каналов из (3.50) получим
Rl =  LR, (3.51)

где R — скорость передачи информации в одном канале.
Из проведенного рассмотрения видно, что скорость передачи ин

формации в общем случае является функцией вида
R — f[N, pw(Ai), Кэнтр> L, а, m, г, «изб п к, «изб о с];

і =  1. N', w =  0, шмакс. (3.52)
Пределы возможных изменений значений аргументов функцио

нальной зависимости для R, характер их изменения (непрерывный 
или дискретный), а также возможные значения для дискретно из
меняющихся аргументов видны из табл. 3.5. Аргументы L, а, т, т, 
«изб. п. к, «изб. о .  с  в (3.52) взаимонезависимы. Среди них имеется, по 
крайней мере, один, который можно изменять плавно от 0 до оо

Т а б л и ц а  3.5

Аргумент Пределы изменения Характер изменения Возможные дискрет
ные значения

L 1 ^  L < оо Дискретный 1,2,3. . .
т 2 т  < оо » 2, 3 , 4 . . .
т 0 т < оо Непрерывный —
N 2 ^  N  < оо Дискретный 2, 3 , 4 . . .
а 1 <  а < оо » 1, 2,3. . .

^изб.п.к ° < « и з б .п .к  < 00 » 0, 1 , 2 . . .

«изб.о.с ° < « и з б .о .с  < 00 Непрерывный —

(аргумент т), причем, как видно из (3J2), R может плавно изме
няться от 0 до оо. Следовательно, одно и то же значение R может 
быть достигнуто при различных сочетаниях внутренних парамет
ров СИДИ.

Интересная особенность внешнего параметра R состоит в том, 
что он не зависит от того, при каком сочетании значений тр ß, ms и 
видов модуляции получено значение т.
102



Если в качестве единицы информации принять двоичную едини
цу (бит), а в качестве единицы времени—.секунду, то размерность 
R: будет бит/с. Эту единицу и будем использовать в дальнейшем. 
Соответственно логарифмы оснований алфавитов сообщений и сиг
налов будем полагать равными двум.

Величина 1/т определяет количество элементарных кодовых ви
деоимпульсов, отображающих символы кодовой комбинации, в 
единицу времени, и имеет различные названия: скорость манипуля
ции [29], скорость телеграфирования [69], техническая скорость 
{161], скорость передачи сигналов [48, 153]. Эта скорость выражает
ся в бодах. По-видимому, наиболее удачным термином является 
скорость манипуляции.

Встречаются также понятия скорости передачи сообщений или 
данных, а также различных конкретных элементов сообщений — 
знаков, букв и т. п. Все эти понятия определяются как 1 /Тэ, где 
Тэ — длительность данного элемента сообщения.

3.3. ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ с п д и

Помехоустойчивость согласно [166, 179] есть «способность 
системы передачи противостоять вредному действию помех». Вред
ное действие помех состоит в том, что принятое сообщение (сигнал) 
отличается от переданного. Различие между принятым и передан
ным сообщениями (сигналами) в [166, 179] предлагается оцени
вать величиной, имеющей название «верность передачи информа
ции» (или просто «верность») *) и определяемой как «мера соот
ветствия принятого сообщения (сигнала) переданному».

Верность при заданной помехе является количественной мерой 
помехоустойчивости. Эта мера может быть различной, в зависимо
сти от того, каким образом оценивать степень соответствия между 
принятыми и переданными сообщениями (сигналами). Выбор меры 
верности в значительной степени произволен и зависит как от ха
рактера передаваемой информации, так и от назначения системы 
связи. Вместе с тем к мере верности следует предъявить и ряд за
ранее заданных требований. Среди них основными являются одно
значность и практическая целесообразность.

Рассмотрим вопрос о выборе меры верности. Любая система 
связи не является изолированной, а составляет звено некоторой бо
лее общей системы. Принятая на выходе системы связи информа
ция влияет на функционирование всей системы: если в ней есть 
ошибки, то они приведут к различным отклонениям от оптималь
ного функционирования. Нежелательность того или иного откло
нения зависит от назначения общей системы и определяется вели
чиной убытков (потерь), которые при этом терпит система. Имен
но величина убытков (потерь) и должна быть выбрана в качестве 
меры верности. Эта мера удовлетворяет вышеприведенным требо

*) В литературе вместо термина «верность» часто применяется термин 
«достоверность». В (179] этот термин не рекомендуется.
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ваниям. Действительно, она однозначна, поскольку убытки можно 
измерить однозначно; она практически целесообразна, поскольку 
понятие убытков является наглядным и логически оправданным 
параметром качества функционирования системы. Что касается 
сложности, то введенная таким образом мера верности определяет
ся характером зависимостей между различными видами ошибок И 
'вызванных ими убытков.

Применительно к СПДИ верность определяется следующим об
разом. Пусть произошла ошибка вида Аі-+Ак, где А і<={А}, 
Ак^{А'} .  Убытки, которые терпит при этом система, определим как

Yik(A) =  rik(A)pik(A), (3.53)
где pih(A) — вероятность ошибки вида Аі-^-Ак; Гік(А) — весовой 
коэффициент, определяющий величину убытков от ошибки вида 
Л4->-Л;4 и определяемый как

гik (Л)
#5= 0, і ф  k\ 

О, і — k.
(3.54)

Среднее значение убытков данного вида с учетом (3.53) равно 

Щ А )  =  Р (Ai) rik (Л) plk (А). (3.55)
Совокупность определяемых (3.55) средних значений убытков 

образует матрицу убытков:
\\p(Adrik(A)pik(A) II, (3.56)

Среднее значение убытков (потерь) по всем передаваемым буквам 
и всем видам ошибок определится из выражения

7 (Л) =  I  £  Р№ г« w  Р* (8-57)
Ь =1 (=1

Величина У (А) в теории статистических решений называется 
средним риском. Таким образом, мерой верности для СПДИ яв
ляется средний риск, определяемый (3.57).

В (3.57) в качестве элемента сообщения принята буква алфа
вита ПС. Но в качестве элемента сообщения можно рассматривать 
и некоторую совокупность из b =  1, 2, 3... букв (назовем ее коман
дой). Тогда совершенно аналогично можно ввести средний риск для 
команды из b букв

К  Nb
Y [к М = I 1Р [К‘ (*)]г*[К Р*[К (% (З-58)

*=і /=і

где К(Ь) — совокупность (команда) из b букв алфавита {Л}; 
РІКі (Ь) ]  — вероятность передачи і-й команды; Nb~ N b, N’b ^ Nb =  
— Nb — соответственно количество команд на входе и выходе 
СПДИ. Очевидно, что (3.57) является частным случаем (3.58) при 
Ь =  1.

104



Следует подчеркнуть, что выбор Ь > \  не вносит каких-либо из
менений в СП ДИ (по сравнению со случаем Ь=Л).  В частности 
выбор значения а в КСообщ никак не связан со значением Ь.

Полученные выше выражения для среднего риска определены 
как средние по ансамблю. Полагая потоки команд (букв) и оши
бок в сообщении стационарными случайными процессами, по край
ней мере, на ограниченных отрезках времени (отрезках локальной 
стационарности), можно ввести средний риск как среднее по вре
мени, т. е. определить Y[K(b)] выражением вида

Y[K(b)]

Nb Nb
£  V  riklK{b)]nik[K{ b)\

=  lim
ix

k=\ i=1
«2 [*(*)]

(3.59)

где п^[К(Ь)] — общее количество переданных команд К(Ь)\ 
tiih[K(b)] — количество команд, принятых с ошибкой вида К і (Ь)-+- 
^Kk(b).

Наибольшую трудность при вычислении среднего риска вызыва
ет определение матрицы \\г^[К(Ь)]\\. В общем случае логично счи
тать, что ГіиІК(Ь)] является некоторой функцией абсолютного зна
чения разности между і и k, т. е.

ГіЛКФ)  ] = r ( \ i  — k\).
Ничего более определенного относительно вида функции г в об

щем виде сказать нельзя. В конкретных случаях эта функция дол
жна определяться с учетом назначения системы. Если отсутствуют 
четкие критерии, то при определении функции г неизбежен субъек
тивизм. Несколько лучшие результаты можно получить, усреднив 
оценки функции г группой лиц (метод экспертных оценок). При 
выборе вида функции г учитываются также соображения удобства 
ее практического применения. В частности, находит применение 
представление rik[K(b)] в виде

Г1к\ к ф ) ] = \ \ 1 - * Г -  (3.60)
( о, I =  k,

где а^О . При таком представлении вопрос сводится к выбору зна
чения коэффициента а. При « = 0  из (3.60) получим

г Ik [*(&)] 1, іф к \
0, і =  k.

(3.61)

Этот вид функции г является наиболее благоприятным для вы
числения среднего риска. Подставляя значение rik[K(b)] из (3.61) 
в (3.58), получим

(3,62)
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С учетом того, что £  Ріи{К(Ь)] +  ріг{К(Ь)]= \ и \  р пре-
k = \  i = iкфі

образуем (3.62) к виду

Y [ K ( b ) ]  =  1 -  2  р[/С£(6)]р« l/C(&)]. (3.63)
i=i

По своему смыслу Ра[К(Ь)] есть вероятность правильного прие
ма этой команды. Следовательно, второй член в правой части
(3.63) определяет вероятность правильного приема команды по 
всему множеству команд {К(Ь)} — {Кі(Ь), ..., Кііь (Ь)}, а вся пра
вая часть (3.63) — вероятность ошибки (сбоя) при передаче коман
ды из ^множества {К(Ь)}. Другими словами, при выполнении (3.61) 
средний риск совпадает с вероятностью сбоя команды:

Nb
Y [К (6)] =  Рсб [К (6)] =  1 - Ѵ р [ К ( (б)] Рпр [Кі (6)], (3.64)

і= і

где ParlKi(b)] — вероятность правильного приема команды Кі(Ь).
При определении среднего риска (вероятности сбоя команды) 

как среднего по времени вместо (3.59) в этом случае получим

У[К(Ь)] =  Р'Л\К(Ь)]= Нт
Пу ть)]

п[К(Ь)]
[К (Ь)) ’

(3.65)

где п{К(Ь)] — количество команд, принятых с ошибкой.
Элементы матрицы \\гіь[К(Ь)}\\ удовлетворяют условию (3.61) в 

том случае, когда ошибки всех видов в одинаковой степени .неже
лательны. Во многих практически важных случаях можно считать, 
что (3.61) достаточно хорошо соответствует истинной ситуации. Од
нако можно привести и немало примеров, когда это условие заве
домо неприемлемо. В частности, это имеет место в случае, когда 
множество команд на выходе {К'(Ь)} =  {К\ (Ь), ..., К hI'(b)} боль-

ше множества команд на входе {К(Ь)} =  {Кі(Ь), ..., K Nb(b)}y 
N ’b > N b,{N'b } =  {Nb} +  {JV"}. В этом случае ошибка вида Кі(Ь)-*- 
-*~Kk(b), i ^ { N b}, k^{N"b ) обнаруживается, что, конечно, не равно
ценно необнаруженной ошибке. Если полагать, что (3.61) приемле
мо только для k ^ { N b), то из (3.58) получим

Nb Nb
Y[K(b)] = 2 1 plKi{b)]Pik[K{b)] +

k=\ i=i кфі
N'b Nь

-f £  ѣ РІКі{Ь)]Гік[КіЬ)]Рі>[К{Ь)]' (3'66)k=Nb + l i = 1
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а из (3.59) ■— соответственно

Nb
п Л К ( Ь ) } +  V  £ л « [ /С (6 )1 л ,й [/С (Ь)]

Щ  =  Пт ___________ kr .Nb+l 1=1__________________ (3.67)
[*<*)]-» ns [/f(6)]

где Пі[/((&)] — количество команд, принятых с ошибкой вида 
Кг(Ь)-+Кк(Ь), i,k<={Nb).

Из СИДИ с N'b > N b наибольший практический интерес пред
ставляет случай N’b = N b+  1. Такие СПДИ могут работать в двух 
различных режимах: либо команда, оказавшаяся при приеме за 
пределами множества {К(Ь)} считается не доставленной получате
лю (стертой), либо она передается повторно (если имеется КОС). 
Для СПДИ со стиранием, полагая

Пн IK (6)] =  г„ [К (Ь)], і € Т О , k =  Nb +  1, (3.68)
из (3.67) с учетом (3.68) получим

YlK(b)} =  Рсб. „еобн [К(6)] +  лСІ [К(6)] Рст [КФ)}, (3.69)
где Рсб. тюб,1К(Ь) ] — вероятность необнаруженного сбоя команды 
К(Ь), т. е. вероятность ошибки вида Ki(b)-^Kh(b); i , k ^ { N b}\ 
Pc4.K(b)] — вероятность стирания команды К(Ь), т. е. вероятность 
ошибки вида Ki(b)-+Kh(b), i ^ { N b), k — Nb+ l .

Выражение (3.69) формально справедливо и для СПДИ с КОС, 
если обозначения Рсб.необнІК(Ь)] и РСт[К(Ь)] заменить соответст
венно на Рсб. необн. остІ̂ СГ̂ Д И Рст. ост [К(Ь)}, где индекс «ост» под
черкивает, что речь идет об остаточных вероятностях, т. е. вероят
ностях, которые будут зафиксированы после всех повторных пере
дач команд. Очевидно, что при прочих равных условиях 
РСТ. ОСТ [К(Ь)]СР  ст [К(Ь)\ и Рст. необн. остіК(Ь)]^Рсб. нео бв{К(Ь)] , так
что в общем случае

( Щ Ц ( Щ ] 1  с.

где индексы «ст» и «о. с» указывают на принадлежность среднего 
риска Y{K(b)] соответственно СПДИ со стиранием или с КОС. По
скольку СПДИ с КОС сложнее, чем СПДИ со стиранием, то имеет 
смысл рассматривать только такие СПДИ с КОС, для которых 
справедливо (У[К(Ь)])Ст>(У1К(Ь)])0. с.

Уменьшение среднего риска в СПДИ с КОС (по сравнению с 
СПДИ со стиранием) достается, конечно, не даром. За него при
ходится расплачиваться усложнением СПДИ и увеличением задер
жек в передаче команд. Оставляя в стороне вопрос об усложнении 
СПДИ, рассмотрим последствия увеличения задержек. Здесь мо
жет быть два разных подхода.

Первый из них состоит в том, что задержки учитываются как 
параметр пизб. о.с — среднее на кодовую комбинацию количество 
избыточных символов, образующееся за счет того, что некоторые
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отрезки сообщения передаются более одного раза. При таком под
ходе выражение (3.69) с учетом добавления индексов «ост» в соот
ветствующие вероятности оказывается справедливым для СПДИ' 
с КОС не только формально, но и по существу.

Второй подход состоит в том, что задержки рассматриваются 
как дополнительные потери (убытки), учитываемые соответствую
щими весовыми коэффициентами. В этом случае вместо (3.69) по
лучим

[КФ)]Y ІК ( )̂] — Рсб. необн. ост 1К(Ь)]+гс т 1К(Ь)]Р„
+  PCT[K(b)]M[ilTkr3(ilTk)}, (3.70)

где М(х) — математическое ожидание величины х; і — количество 
повторных-передач команды, попавшей в область -стирания1); I — 
=  1, 2, 3... — целое положительное число, зависящее от режима 
работы СПДИ с КОС2); Tk — длительность команды; r3(ilTh) — 
весовой коэффициент убытков, которые терпит система при за
держке в передаче команды на время t3=ilTh\ РстІК(Ь)] — веро
ятность попадания команды К(Ь) в область стирания.

Естественно, при определении Y[K(b)] выражением (3.70) в вы
ражениях для R следует полагать пизб. о. с — 0.

В общем случае невозможно отдать предпочтение тому или ино
му подходу. В конкретных ситуациях, разумеется, более целесооб
разным оказывается -один из них. В частности, преимущество ис
пользования параметра /гизб. о. с состоит в том, что при этом не тре
буется определения весовых коэффициентов г3(ИТи)- В то же время 
«изб о с с достаточной точностью определяется простым выражени
ем [57] л =  ..-  .

изб. о. с 1— РСТ[К(&)]
Для определения помехоустойчивости СПДИ с КОС в литера

туре -обычно используется выражение [57, 161]

Р*[КФ)\ = Р,сб. необн. ост[ а д
сб. необні к т (3.71)1 -  РСТ [К (0)1 •

Легко видеть, что (3.71) получается из (3.70), если в последнем
положить

ra { i lT k) =  0 (3.72)

лад = о. (3.73)

Таким образом, обычно используемое в литературе выражение 
для РСб[К(Ь)] справедливо лишь при допущениях3) (3.72) и (3.73).

*) Повторные передачи команды необходимы для того, чтобы она была 
отождествлена с одной из разрешенных команд либо окончательно зафиксиро
вана как стертая.

2) Если положить 1=0, 1, 2, 3..., то при 1 = 0 (3.70) переходит в (3.69). Это 
позволяет считать -(3.70) общим выражением для систем с N ' b =N b-(-1.

3) Допущение і(3.72) становится ненужным, если задержка за счет обратной 
связи учитывается параметрам Яизб.о.с-
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Упрощение в вычислении среднего риска, достигаемое при на
ложении условия (3.61), а для СП ДИ с КОС также (3.72) и (3.73), 
настолько значительно, а точность определения истинных значений 
весовых коэффициентов настолько мала, что эти условия получили 
широкое применение. Однако поскольку весовые коэффициенты из 
выражений для среднего риска при этом вообще исчезают, а само 
понятие среднего риска заменяется понятием вероятности сбоя 
(команды), то возникает опасность неадекватного применения вы
ражений для вероятности сбоя. Поэтому при оценке помехоустой
чивости конкретных СПДИ следует всегда проверять приемлемость 
условий (3.-61), (3.72) и (3.73).

В дальнейшем задержки будем учитывать параметром пязб. о. с- 
Будем также полагать, что условия (3.61) и (3.73) приемлемы и, 
следовательно, допустимо пользоваться выражениями не для сред
него риска, а для вероятности сбоя.

Вероятность сбоя команды РСб[К(Ь)] есть не что иное, как ма
тематическое ожидание случайного процесса, каким является про
цесс появления сбоев. Величина РСб[К(Ь)] настолько неполно ха
рактеризует помехоустойчивость, насколько неполно математиче
ское ожидание характеризует случайный процесс. В частности, она 
не дает никакого представления о характере распределения сбоев 
по сообщению — расположены ли они равномерно или группиру
ются в «пачки», если да, то какова средняя длина этих «пачек», 
каков разброс длин «пачек» и расстояний между ними и т. д. 
А между тем для ПС характер распределения сбоев в общем слу
чае не безразличен, поскольку он влияет на функционирование бо
лее общей системы, в которой работает СПДИ.

В последнее время появилось значительное число работ, в кото
рых -приводятся данные о характере распределения сбоев по сооб
щению. Обзор и критический анализ таких работ имеется в [161]. 
В принципе, данные о характере распределения сбоев по сообще
нию можно было бы использовать в качестве дополнительных по
казателей помехоустойчивости. Однако попытка построить общую 
теорию помехоустойчивости с учетом параметров, характеризую
щих распределение сбоев по сообщению, наталкивается на чрезвы
чайно большие трудности. В связи с этим оценка помехоустойчи
вости по одному параметру — вероятности сбоя команды — пред
ставляется единственно реальным выходом. Другое дело, что при 
вычислении вероятности сбоя команды должны быть по возможно
сти учтены и параметры распределения сбоев по сообщению.

Рассмотрим вопрос о выборе смысла команды, т. е. о выборе 
числа букв алфавита ИС в команде. В общем случае смысл 
команды определяется тем, в каких целях используется в дальней
шем вероятность сбоя команды. Так, если помехоустойчивость оп
ределяется просто как один из внешних параметров СПДИ, то 
можно выбрать любое значение b. Важно лишь, чтобы оно было 
оговорено. Конечно, при этом желательно учитывать соображения 
удобства, простоты, естественности, сложившиеся правила и тра
диции и т. д. Например, если определяется помехоустойчивость



СПДИ, передающей буквенный текст, то рационально выбрать Ь — 
=  1. Если же определяется помехоустойчивость СПДИ, работаю
щей в системе управления, причем управление производится с по
мощью дискретного набора команд, в каждой из которых содер
жится одинаковое число букв 6> 1 , то помехоустойчивость следует 
определять вероятностью сбоя данной команды. Совершенно оче
видно, что эти вероятности взаимосвязаны, так что, зная одну из 
них, в принципе, всегда можно определить другую.

Иначе стоит вопрос о выборе смысла команды, вероятность 
сбоя которой необходимо учитывать при сравнительной оценке 
СПДИ. В этом случае нельзя просто условиться выбирать какое- 
то значение Ь, а необходимо определить его с учетом наперед 
сформулированных требований, обеспечивающих равноправные ус
ловия для сравниваемых СПДИ.

Для установления условий равноправности обратимся к форму
лировке основной задачи теории передачи информации, как она из
ложена в § 1.1. Эта задача состоит в том, чтобы найти рациональ
ное (оптимальное) строение КУ и ДКУ (в широком смысле) при 
заданных параметрах ИС, ПС, а также КС (непрерывного) и по
мех. Сравнительная оценка СПДИ, являясь, по существу, методом 
нахождения рационального строения КУ и ДКУ (в широком смыс
ле) *), также должна проводиться в тех же условиях, т. е. при 
фиксированных параметрах ИС, ПС, КС и помех. К этому следует 
добавить, что также и все внешние условия и ограничения должны 
быть положены равными для сравниваемых СПДИ. В частности, 
применительно к рассматриваемому вопросу о помехоустойчивости 
должны быть положены одинаковыми матрицы \\гц$_К(Ь)]\\.

Сформулированные условия позволяют решить и вопрос о выбо
ре значения Ь ^ \  в сравниваемых СПДИ, при котором обеспечи
вается их равноправность. Для этого потребуем, чтобы ансамбли 
команд в сравниваемых СПДИ были одинаковыми, а следователь
но, одинаковым было и количество информации, содержащееся в 
аналогичных командах. Но как ансамбль команд, так и алфавит, 
из которого он образуется, одинаков для сравниваемых СПДИ. 
Более того, это один и тот же ансамбль, образуемый из алфавита 
одного и того же ИС. Следовательно, условие равноправности 
сравниваемых і- и й СПДИ сводится к тривиальному равенству

Ьі =  Ь,. (3.74)
Коль скоро вероятность сбоя команды из любого числа букв 

пригодна для использования в качестве меры помехоустойчивости, 
то вероятность сбоя команды, поделенная на некоторое постоянное 
число, также является подходящей мерой. Эту новую меру можно 
рассматривать как некое нормированное значение вероятности

*) Метод сравнения является' вынужденным методом поиска рациональных 
способов построения кодирующего и декодирующего (в широком смысле) уст
ройств, поскольку конструктивной теории нахождения оптимальных параметров 
этих устройств не существует.
ПО



сбоя команды. Но можно придать ей и определенный физический 
смысл, если соответствующим образом выбрать величину, на кото
рую делится вероятность сбоя команды. Например, если в качестве 
такой величины выбрать среднее количество информации, содер
жащееся в команде ( J c p [ K ( b ) ] ) ,  то нормированное значение приоб
ретает смысл вероятности сбоя единицы информации:

сб. е. и Л* [*(»)]
Jcv \К (Ь)\

(3.75)

В дальнейшем Рсб. е. и, определяемая (3.75), будет использовать
ся в качестве универсальной меры помехоустойчивости СПДИ.

В частном случае, когда Ь — Іа, >1=1, 2, 3... и сбои букв происхо
дят независимо, справедливо выражение

Рсб1К(Ь)] =  1Рсб1К(а)\, (3.76)

где К (а) — команда из а букв алфавита НС.
Учитывая также свойство аддитивности информации, на осно

вании которого Jс, [̂К(Ь)] = Цсг{К(а)], вместо (3.75) с учетом (3.76)
D Рсб\К(а)}получим Р — "сб, е. И Л:р[У(а)]

Наконец, учитывая, что /ф[Лфа)]=Я(ЭИС), представим выра
жение для Рсб. е. и в окончательной форме:

Рсб\К(а)]
сб .  е.  и Я (ЭИО

(3.77)

Легко видеть, что величина Рсб. е й инвариантна относительно 
значения b  и в этом состоит ее основное преимущество перед 
Рѵь\К(Ь)]. Не следует забывать, однако, что (3.77) справедливо 
только для оговоренных выше условий.

Рассмотрим несколько частных случаев, полагая, что условия, 
при которых справедливо выражение (3.77), выполняются.

В качестве первого примера рассмотрим случай простого коди
рования и отсутствия КОС *). Команда К(а) будет сбита, если сбит 
хотя бы один из составляющих ее элементарных кодовых симво
лов (предполагается, что непреднамеренная избыточность, имею
щаяся в простом коде, не используется для коррекции ошибок).

’) Простым будем называть такой метод кодирования, при котором число 
символов в кодовой комбинации совпадает с числом информационных символов. 
Это эквивалентно условию пкзб.п.к =  0. Отсутствие КОС означает, что также 
Ц из о. о. с — 0. В литературе этот метод кодирования и соответствующий код имеют 
и другие наименования, например, примитивный (160, 161], первичный [150]. Вооб
ще наблюдается заметный разнобой ів терминологии, относящейся к кодирова
нию. Так, существует деление кодов на безызбыточные и коды с избыточностью 
[19, 83] по признаку m n = N x или іm n > N x. Синонимами этих терминов в [83] 
являются «полный код» и «неполный код». В [Ф53] для кодов, названных здесь 
простыми, употребляется термин «минимальные коды», отождествляемый далее с 
термином «коды без избыточности». Примеры такой терминологической несог
ласованности можно было бы продолжить.
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Полагая также, что сбои символов происходят независимо, получим

Рсб IK (а)] =  1 — П ,0 Р С6. э. с /)’ (3.78)

где Рсб. э. с і —  вероятность сбоя Pro элементарного кодового сим
вола.

Бели все Рсб. э. с і одинаковы, что справедливо для симметрич
ных дискретных каналов, то из (3.78) получим

Рсб[К(а)] =  1 - ( 1 - Р сб. з . с)%нф. (3.79)
Наконец, раскладывая член в скобках в правой части (3.79) по 

формуле бинома Ньютона, полагая Р Сб. э. с^І и отбрасывая члены 
второго и более высоких порядков малости, получим приближенное 
выражение

Рсб ІК (а)] =  яияфРсб э С. (3.80)

Подставляя значение Рс&К(а)] из (3.80) в (3.77), воспользовав
шись (З.і14), умножая знаменатель (3.77) на — -— -°—— logm=: 

ѵ ' 3 к log Nx log m s
=  1 и используя очевидные равенства logAfx =  alogAf, Я(ЭИС) =  
=  аН(ИС), Я макс (ИС) =  logiV, получим

сб. е. и
1

Я (ИС)
Рмакс (ИС)

log ̂ X 
log т

logAC
log т

сб. э. С
log т

(3.81)

Воспользовавшись также (3.13) и (3.21) вместо (3.81), получим 
окончательно

Рсб. е. и КэтрК
1

изб. непр

рг сб. э. с
log т

(3.82)

В качестве второго примера рассмотрим случай кодирования ко
дом с избыточностью. Избыточность используется для исправления 
(коррекции) части ошибок. Все остальные допущения остаются те
ми же. Если принять, что корректирующий код исправляет все 
ошибки вплоть до кратности с, то вероятность сбоя команды К(а) 
определяется выражением *)

Л* [К (<■)!= 1 Т С‘Л .  ,.«(>
*=о

сб. э. сг (3.83)

где п — пинф +  яизб п к .

*) Второй член в квадратных скобках в правой части (3.83) соответствует 
яэвестной из теории вероятностей формуле, определяющей вероятность того, что 
событие с вероятностью Рсб.э.с при п независимых испытаниях произойдет не 
более с раз [66].
№



Воспользовавшись тем, что £ С ‘ Р ‘-0 - / > ) " - ' +  V  С ‘ р'(1 -
і=0 і^с+1

Р) п~г =  1, а также доказанным б [61, 118] соотношением (для
Р Сб. Э. С<С 1 )

X, Сп Р 1 О — Р)а~1 <  Сп+1 РС+1-

вместо (3.83) получим приближенное выражение
Рсб1К(а)] =  С ^ Р ^ э с . (3.84)

Аналогичное выражение получено в [161] на основании простых 
рассуждений о том, что при п Рсб. э. с<С1 вероятность сбоя с + 1 
символа значительно меньше, чем с и менее символов.

Подставляя значение Рсь[К(а)] из (3.84) в (3.77) и выполнив 
ряд преобразований, аналогичных проведенным в предыдущем при
мере, получим

сб. е. и
1

ЯэнтрКизб. непр

о г с+\со. Э. С ь

log т яИнф
Рссб.э.с ’ (3.85)

Легко убедиться, что если в (3.85) положить п =  пшнф и с — О, 
что справедливо для простого кодирования при отсутствии КОС, 
то получим (3.82).

По поводу выражения (3.85) следует сделать ряд замечаний. 
Краткость исправляемых корректирующим кодом ошибок с нахо
дится в функциональной зависимости от значений пинф, пИЗб. п. к, т .  

Общий вид этой зависимости в настоящее время неизвестен. Ее 
можно определить только для конкретного кода на основе его ана
лиза, причем для одних и те же значений пиНф, «изб.п. к и т возмож
ны различные варианты. Однако имеется большое количество оце
нок, выражающих одну из указанных величин через значения ос
тальных [13, 61, 83, 118, 160, 161, 166].

Следует также отметить, что (3.85) является верхней оценкой 
для Рсб.е. іъ поскольку многие корректирующие коды могут частич
но исправлять ошибки кратности выше с.

Рассмотрим СПДИ с КОС, когда обнаружение ошибок произво
дится путем применения кода с избыточностью. Остальные допуще
ния остаются теми же. Вероятность сбоя команды для этого случая 
определяется ф-лой (3.71). Числитель этого выражения может 
быть вычислен аналитически только для некоторых частных случаев 
[161], однако имеется ряд оценок этой вероятности. Так, в [63] при
водятся следующие оценки:

сб. необн [К(а)]< г сб. э, с 

^ 2 с -{-1 \ 1 с̂б. э. с

і=2с+1 (

(3.86)
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В [161] также показано, что
1 - Р ст[ К ( а ) ] ~ ( 1 - Р сб. 9 с)". . (3.87)

Подставляя (3.86) и (3.87) в (3.64), а затем полученное значе
ние PcéLK(a)] в (3.77) и выполнив ряд преобразований, аналогич
ных проведенным в предыдущих примерах, получим (использовано 
второе из выражений (3.86), как более точное)

1 Р
р  = ---------- -----------  ' б''Э" с X

Сб е- И ^энтрЛ:изб. непр 1о8 т

X

п г ‘-
V  —
L . . I  Г С

і=2с+1 cf ■ ^ ‘ ..с О -^ с б . Э. сУ~

Ликф (1 сб. э. сУ*
(3.88)

Сравнивая (3.82) с (3.85) и (3.88), можно убедиться, что по
следние два выражения отличаются от первого только наличием 
дополнительных множителей, которые можно представить в виде 
функции

F«4PC6. э. с’ С' линф> пиэб. п. к)’ (3.89)
характеризующей уменьшение Pcr. е. и по сравнению со случаем про-' 
стого кодирования и отсутствия КОС. Это уменьшение обусловле
но введением избыточности в ПК и (или) за счет применения КОС.

В число аргументов функции РИзб, определяемой выражением 
(3.89), не входят параметры, характеризующие алгоритм работы 
кодера и декодера сообщения, системы обратной связи, их струк
туру, ее особенности и т. д. Это объясняется тем, что выражения 
для вероятности сбоя команды, использованные выше для опреде
ления Рсб.е.п, являются оценочными и не содержат указанных па
раметров.

Совершенно аналогично можно провести рассмотрение для лю
бых других условий работы СПДИ, в том числе и для случаев за
висимых ошибок, несимметричных дискретных каналов и т. д. В 
каждом случае у функции РИзб могут появиться дополнительные ар
гументы. Если рь ..., рд — совокупность этих дополнительных аргу
ментов, то

-^и?б( с̂б. э. с> С’ и̂нф. птб п. к’ Pb ' ' (3.90)
Воспользовавшись (3.90) и обозначая РСб. е. и при простом ко

дировании и отсутствии КОС РсбРеК)и’ запишем общее выражение 
для Рсб. е. и в виде

= П М Л * .  и 9 ')
где Р ^ р ек>и и Ризб определяются соответственно (3.82) и (3.90).

Вопрос о выборе критерия оценки помехоустойчивости при срав
нительном анализе СПДИ рассматривался в ряде работ, например, 
[145, 159— 161, 218, 219]. Наиболее подробно он рассмотрен в [161],
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где показано, что адекватным критерием оценки помехоустойчиво
сти является э к в и в а л е н т н а я  в е р о я т н о с т ь  о ш и б к и  (р9). 
Сделанные в Об!] при введении рэ допущения в принятых здесь 
обозначениях имеют вид /Сэнтр= 1 ,  /СИЗб. непр=1. Если принять те же 
допущения, то можно убедиться, что выражения для РСб.е. и и рэ 
совпадают. В то же время подход к обоснованию и в какой-то мере 
толкованию физического смысла этих критериев здесь и в [161] 
различен.

Как видно из полученных выражений, Рсб . е . ч  во всех случаях 
является функцией Рсс>. э. г- К настоящему времени значения Рсб.э.с 
найдены для огромного количества сочетаний видов КС, помех, 
способов модуляции, методов приема и т. д. Не имея возможности 
перечислить все работы, укажем лишь основные отечественные 
(41, 47, 59, 64, 93, 108, 109, 153, 160, 161, 169].
» Анализ имеющихся выражений для Рсб.э.с, а также качествен
ные соображения о влиянии различных параметров СПДИ на эту 
величину позволяют представить ее в виде

Р сб. Э. с =  ф ( т і ' • ' ~ ' т г '  Ф ß> т > L' Ѳ- h2’ • ' •-Ä'g), (3.92)
где tns, sE {r} — количество позиций s -го информационного пара
метра; {г} — множество индексов параметров переносчика; ц — ко
личество информационных параметров; ß — количество переносчи
ков в КСигн; т — длительность сигнала; L — количество каналов 
в СПДИ; Ѳ — коэффициент, характеризующий распределение мощ
ности передатчика• между реализациями элементарного сигнала,р
внутри канала, а также между каналами; /г2=  —5 •— отношение

ѵо
мощности сигнала к спектральной плотности мощности помехи 
при L —l, ß =  1; ..., Kg — параметры, определяющие свойства КС,
а также особенности построения КСигн и ДКСигн.

Функциональная зависимость для Р Сб. е. и с учетом (3.82), (3.90), 
(3.91), (3.92), а также ряда других выражений, полученных в этом 
и предыдущем параграфах, представляется в следующем виде:

рсб. е. „ =  ф[W, Pw ( A t), Кэнтр, L, а, т, ти ■ • •, тг, т], ß, т, Ѳ,

Д,з5 п к> Т̂> ’ ' '» Pl> ’ ' "» Р?]і І Е ® ^макс
(3.93)

3.4. ЗАНИМАЕМАЯ ПОЛОСА ЧАСТОТ

Занимаемая полоса частот также является важным внешним 
параметром СПДИ. Несмотря на кажущуюся понятность этого тер
мина, его определение представляет трудную задачу. Этот вопрос 
рассматривался в большом числе работ, например (67, 109, 160, 161, 
168, 178, 183, 187, 188, 193, 200, 202, 203, 220], но все еще не полу
чил окончательного решения.

Любой сигнал в частотной области определяется своим спект
ром, вычисляемым как преобразование Фурье от временной функ



ции, описывающей сигнал. Бели отличные от нуля спектральные 
компоненты сигнала обнаруживаются в интервале частот от fCH до 
fсв, то можно говорить, что сигнал занимает полосу частот1) Л/с =  
=  і/св fen• Аналогично можно ввести понятие полосы частот, 
занимаемой каналом или системой связи, определив ее как 
интер-вал частот, в котором обнаруживаются отличные от нуля 
спектральные компоненты сигналов, действующих в данном канале 
(системе связи). Такие определения, однако, совершенно непригод
ны для практического применения по той простой причине, что 
спектр любого реального сигнала простирается от 0 до оо [23,39, 
160, 161] и, следовательно, занимаемая любым сигналом (каналом, 
системой связи) полоса частот при таком определении бесконечна. 
Именно в этом и заключается основная трудность, так как зани
маемая полоса частот должна быть определена как конечная ве
личина.

Единственно возможный выход заключается в том, чтобы вве
сти условное определение занимаемой полосы частот, руководст
вуясь соображениями практической целесообразности.

Рассмотрим некоторые примеры. В инженерной практике на
ходит применение определение занимаемой полосы частот как ин
тервала частот, за пределами которого амплитуда любой спект
ральной компоненты (или ее мощность или суммарная мощность 
всех компонент) не превышает наперед заданного значения. Имен
но так определяется «практическая ширина» спектра и устанавли
ваются нормы на радиоизлучение [49, 165, 168].

Широко используется понятие эффективной ширины энергети
ческого спектра сигнала, определяемое как

где т — длительность сигнала; Л /— расстройка относительно час
тоты, на которой спектральная плотность максимальна; S c (А/, т) и 
5 С(0, т ) — спектральные плотности (текущие спектры) сигнала в 
момент t =  r при расстройке соответственно Д /> 0 іи Aif =  0.

Используя это понятие, можно заменить действительный энер
гетический спектр фиктивным с равномерной плотностью мощности 
в пределах Аі/Э. с и с нулевой плотностью за пределами этого интер
вала (рис. 3.8). Несомненным достоинством понятия эффективной 
ширины энергетического спектра сигнала является его однознач
ность, учет всех спектральных компонент и четкое разграничение 
областей, где спектральная плотность (фиктивная) мощности ко
нечна и где она равна нулю. Последнее, в частности, удобно ис
пользовать для условного графического отображения спектров *)

*) Для сигнала, представляемого действительной функцией времени, спектр 
имеет две симметричные компоненты, расположенные в положительной и отри
цательной областях частот. Здесь учитывается только компонента, расположен
ная в положительной области.

ОО
(3.94)

о
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системы сигналов, действующих в СПДИ, как это будет видно 
из дальнейшего.

Находит также применение определение ширины спектра как 
радиуса инерции фигуры, образованной графиком спектра в де
картовой системе координат.

V фиктибный
ßc(O )̂ спектр

/'дейст0шельнбій
спектр

\  Г /

2Т2Т N г

Ч 1
0 X Кмин

т
Аи Кмине

X
f

Afsc а/ F

Рис. 3.8 Рис. 3.9

В [160] предлагается определять занимаемую 
выражением

ь _ь
Р  — ^макс ^мин +  і

полосу частот 

(3.95)

где т — длительность сигнала; &макс и &Мин — соответственно наи
больший и наименьший индексы отличных от нуля коэффициентов 
ük и bk, образующихся при разложении временной функции, опи
сывающей сигнал, в ряд Фурье на интервале OsS ^ ^ t:

00
У (0 =  (o-k cos 2п k —  -f bk sin 2n k — j .

k=0
Как видно из (3.95) и рис. 3.9, занимаемая сигналом по

лоса частот F конечна и четко определена на оси частот. Это не 
противоречит выводу о бесконечной ширине спектра сигнала, по
скольку спектр каждой компоненты ряда Фурье, как спектр огра
ниченной фукции времени, бесконечен. Подробности, касающиеся 
особенностей определения занимаемой полосы частот выражением 
типа (3.95), можно найти в [160, 161].

Все рассмотренные определения не затрагивали вопросов вза
имовлияния сигналов (каналов, систем связи), по крайней мере, 
в явном виде. Ясно, однако, что такое взаимовлияние принципиаль
но неизбежно, поскольку спектр любого сигнала не ограничен по 
частоте. Его вредное действие проявляется в ухудшении верности. 
Это позволяет определить занимаемую сигналом (каналом, систе
мой связи) полосу частот как величину, равную минимальному 
разносу (по частоте) 'между соседними сигналами (каналами, сис
темами связи), при котором ухудшение верности за счет взаимо
влияния не превосходит допустимой величины. Определение тако
го типа введено в [|109, Я 78]. Его достоинством является учет вза
имовлияния между сигналами (каналами, системами связи). Оче



видным недостатком является применимость лишь к таким сигна
лам (каналам, системам связи), которые разнесены по частоте. 
Если же, например, сигналы отличаются по фазе, но имеют оди
наковую частоту, то в соответствии с данным определением полу
чим абсурдный результат: занимаемая полоса частот равна нулю. 
Можно указать и на ряд других недостатков, например, зависи
мость от способа приема сигналов, мощности сигналов и других 
параметров-системы связи, взаимовлияние с которой учитывается, 
и т. д.

Кроме недостатков принципиального характера, следует отме
тить и непринципиальные, но весьма существенные для практичес
кого применения, заключающиеся в сложности математических 
операций по определению степени ухудшения верности за счет 
взаимного влияния.

Таким образом, данный метод определения занимаемой полосы 
частот не может быть рекомендован для применения, кроме част
ных случаев.

Ослабление взаимовлияния между каналами возможно путем 
установки фильтров как на входе, так и на выходе канала (фильт
ры Ф п р д  и Ф Пр м  на рис. 2.6). Но наличие этих фильтров проводит к 
искажениям собственных сигналов, что также ухудшает верность. 
Следовательно, определение занимаемой полосы частот должно 
производиться с учетом влияния параметров канальных фильтров 
как на степень взаимовлияния между каналами, так и на величину 
искажений собственных сигналов.

Для пояснения способа определения занимаемой полосы час
тот с учетом влияния канальных фильтров рассмотрим одноканаль
ную С П Д И  'с МЧМ с сигналами типа «ß=A ». Пусть элементар
ные сигналы в такой С П Д И  (на входе фильтра Ф п р д )  имеют вид 
отрезков гармонических колебаний с прямоугольной огибающей 
длительностью т каждый.
Нормированный текущий спектр таких сигналов имеет вид [153]

/д f  Sc ( А / ,  t) =  sinяЛ ft 
УЛ h ’ Sc (0, t) лА ft ’ 

а эффективная ширина спектра при t —% равна1) [153]
А /э с  =  1 /т.

(3.96)

(3.97)
Расстановка частот элементарных сигналов в такой СПДИ по

казана на рис. 3. 10 а (для простоты число частотных позиций 
принято небольшим, т ч= 4 ) .  Разнос между соседними позициями 
обозначен А/р= |/г —/ г±і|- Фиктивный энергетический спектр эле
ментарных сигналов показан в виде заштрихованных участков ши
риной А/эс, определяемой (3.97). Для крайних частотных позиций *)

*) Формулы 1(3.96) и (3.97) приближенные. Приближение тем лучше, чем 
больше степень неравенства где / і — частота t-й позиции сигнала.
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показаны частично также 
истинные спектры соот
ветствующих элементар
ных сигналов, определяе
мые (3.96).

Примем в качестве 
единицы измерения эф
фективную ширину энер
гетического спектра эле
ментарных сигналов, по
скольку они однозначно 
определяется спектрам 
элементарного сигнала. 
Тогда для Д/р получим
Л/р =  Л /эс(1 +  8), (3.98)

где — 1 <  е <  оо.

Введем также понятие 
суммарной эффективной 
полосы частот, определив 
ее как

Рис. 3.10

А /э2 =  тч А /э.с +  т ч(А /р — А /э.с) =  тч А /р. (3.99)

Подставляя в (3.99) значение А/р из (3.98), получим
А /э2 =  т чА /9.с(1 + е ) . (3.100)

На рис. 3 . 1 0  б показана А Ч Х  фильтра Ф П Р д .  Для упрощения 
принято, что она совпадает с А Ч Х  И П Ф .  Это позволяет считать, что 
за пределами полосы пропускания фильтра Ф Пр д ,  равной А / н р д ,  

спектральная плотность любого сигнала равна нулю1). Следова
тельно, занимаемая данной С П  ДИ полоса частот А однозначно 
определяется полосой пропускания фильтра Ф Пр д  и совпадаете ней:

А /2 =  А /прД. (3.101)

Из рис. 3.10 следует, что
А /2 =  А /э2 +  КпА /з.с(1 +  е), (3.102)

Л/,у
гд е------------1------  ^ /С п ^ о° — коэффициент, характеризующий раз-

Д /э .с  0  +  е)
личие между суммарной эффективной полосой частот СИДИ и 

занимаемой ею полосой частот.
Подставляя в (3.102) значение из (3.100), получим

b h  =  A f3J l + * ) ( m 4 +  Kn). (3.103) *)

*) Заметим, что ИПФ физически нереализуем, в связи с чем вывод о нуле
вой спектральной плотности за пределами полосы Д/прд также является идеа
лизацией. В дальнейшем будут рассмотрены и АЧХ реальных фильтров.

119



Если принять, что АЧХ фильтра Фпрм также совпадает с АЧХ 
ИПФ, то (рис. ЗЛО)

А /при А /прД» (3.104)
АЧХ результирующего канального фильтра Фк равна произве

дению АЧХ фильтров Фдрд и ФцрМ. В данном случае она тоже сов
падает с АЧХ ИПФ, а ее полоса пропускания равна (рис. 3.10 г)

АД =  А /прд =  А/прм- (3.105)
Таким образом, все три АЧХ, характеризующие КС СИДИ, ока

зываются одинаковыми. При прочих равных условиях степень 
влияния данной СПДИ на другие системы связи зависит от значе
ния ДГпрд, степень влияния других систем на данную ОПДИ — от 
значения Д/Прм и степень искажения собственных сигналов ■— от 
значения AjfK. В данном случае, как видно из (ЗЛ06), все три по
лосы пропускания одинаковы. Но так как одна из них (Д/щщ) сог
ласно (3.101) совпадает с занимаемой СПДИ полосой частот, то и 
все они тоже совпадают с этим параметром СПДИ. В свою оче
редь, Afs согласно (3.103) полностью определяется коэффициен
том Кп (при заданных Af0.c, тч, б).

Для выбора целесообразного значения коэффициента Кп необ
ходимо определить его влияние и на ухудшение верности за счет 
искажений собственных сигналов и воздействия сигналов других 
систем связи, а также на ухудшение верности в других системах 
связи, для которых сигналы данной СПДИ являются мешающими. 
Как уже говорилось, определение степени ухудшения верности за 
счет взаимовлияния является чрезвычайно сложной задачей. Кар
динального ее упрощения можно добиться, если предположить, 
что канальные фильтры взаимодействующих систем связи также 
имеют АЧХ, совпадающие с АЧХ ИПФ, и к тому же эти АЧХ не 
перекрываются. В этом случае взаимовлияние полностью исключа
ется и значение Кп определяет только ухудшение верности за счет 
искажения собственных сигналов.

При выборе значений Д/р и Кп в общем случае должно быть 
учтено как абсолютное значение нестабильностей частотных пози
ции сигнала, так и характер статистических зависимостей между 
уходами частоты различных позиций. Крайними случаями явля
ются полная статистическая независимость уходов частоты раз
личных позиций й их полная корреляция.

Проведенное рассмотрение справедливо для одноканальной 
СПДИ с МЧМ с сигналами типа «ß=A ». Покажем, что это опре
деление справедливо для любых других одноканальных структур 
СПДИ. Действительно, из рис. 1.15 видно, что для одноканальной 
структуры (L — 1) параметры СПДИ могут принимать значения

ß > l ,  т > 2 ,  т)>1. (3.106)
С другой стороны, из (3.103) видно, что Д/г зависит только от 

параметра тч, который от значений ß, т и ц не зависит. К выводу 
о применимости (3.103) для любых одноканальных структур СПДИ 
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можно прийти и путем логического анализа построений (рис. 3.10). 
Для многоканальной структуры ОПДИ вместо (3.103) получим

Выражения (3.103) и (3.107) справедливы и при отличающихся 
от прямоугольной формы огибающих элементарных сигналов. Вооб
ще прямоугольная огибающая выбрана только с целью внести 
определенность при анализе рис. 3.10.

Таким образом, выражение (3.96) справедливо для любых 
СПДИ с любой структурой и формой элементарных сигналов.

Рассмотрим теперь допустимость введенных предположений и 
последствия их нарушения в реальных СПДИ. Основное предполо
жение состоит в том, что АЧХ канальных фильтров совпадают с 
АЧХ ИПФ. При этом достигается существенное упрощение задачи 
определения занимаемой полосы частот. Действительно, все три 
канальных фильтра (ФпРДі Фпрм и Фк) оказываются одинаковыми, 
взаимовлияние между данной СПДИ и другими системами связи 
полностью исключается и занимаемая СПДИ полоса частот одно
значно определяется единственным параметром канального фильт
ра — его полосой пропускания. Все указанные упрощения исчезают 
при любой другой аппроксимации АЧХ канальных фильтров. Дей
ствительно, поскольку АЧХ фильтра Фк равна произведению АЧХ 
фильтров ФПрд іи ФПрм, то равенство АЧХ фильтров Фк и 
Фпрд (или Фирм) невозможно при любых видах АЧХ, отличающихся 
от АЧХ ИПФ. Наличие «хвостов» у АЧХ, отличающихся от АЧХ 
ИПФ, делает принципиально невозможным полное устранение вза
имовлияния между данной СПДИ и другими системами связи, а 
также однозначное определение занимаемой полосы частот.

Кроме того, возникает еще одна трудность, связанная с тем, 
что АЧХ фильтров Фк и Фп$д '(или Ф п р м )  не могут быть одинако
выми. Дело в том, что при рассмотрении различных аппроксима
ций АЧХ канальных фильтров на них следует наложить условие, 
обеспечивающее сопоставимость этих АЧХ. Таким условием явля
ется равенство эффективных полос пропускания. Если теперь взять 
за исходное значение эффективной полосы пропускания, которое 
было при аппроксимации канальных фильтров АЧХ И П Ф  ( Д / к ) ,  и 
потребовать, чтобы такой же была и эффективная полоса пропус
кания фильтров Ф п р д  ( Д / э ф . п р д )  и Ф п р м  ( Д / э ф . п р м ) ,  ТО При ЭТОМ Эф- 
фективная полоса пропускания фильтра Ф к  ( Д / к )  будет определя
ться неравенствами:

A f2 — А /э С(1 +  г)(Ьтч +  К п)- (3.107)

^ fэф.к ̂  ̂  А>ф.прд ’ ^ ̂эф.к ̂  ̂  ̂ эф.прм •
Если же наложить условие

^  fэф.к ^  /к> (3.108)

то будут справедливыми неравенства:

А/э.ф.прд^ ^/эф.прм >  ^  к̂- (3.109)
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Таким образом, параметры фильтров Ф п р д  и Ф п р М оказываются 
зависящими ОТ ТОГО, В каком ИЗ фильтров ( Ф п р д ,  Ф и р м  или Ф к )  э ф 
фективная полоса пропускания приравнивается AjfK- Эту неопре

деленность можно ослабить, если по- 
прежнему учитывать только искажения 
собственных сигналов и не учитывать 
взаимовлияние между данной СПДИ и 
другими системами связи. В этом слу
чае налагается условие (3.108), по
скольку именно 'фильтр Ф к  определяет 
степень искажений. Неопределенность 
в выборе АЧХ фильтров Ф Пр д  и Ф п Р м  

при .заданном (выбранном) значении 
АЧХ фильтра Ф к  остается, поскольку 
она может быть ликвидирована только 
при учете взаимовлияния между дан
ной СПДИ и другими системами свя
зи. Однако существуют достаточно 
обоснованные соображения, позволяю
щие утверждать, что во многих случаях 
разумно выбрать АЧХ фильтров Ф п р д  

и Ф Пр м  примерно одинаковыми. Приня
тие условия равенства АЧХ фильтров 
Ф п р д  и Ф Пр м  ликвидирует и эту неопре
деленность.

Итак, целесообразно наложить сле- 
Рис. 3.11 дующие условия:

А  / э ф . к  =  А  / к ;  А Ч Х  ( Ф п г д )  =  А Ч Х  ( Ф п р м ) .  ( 3 . 1 1 0 )

При этом справедливо также (3.109).
Для пояснения сказанного на рис. 3.11 представлены АЧХ 

фильтров Ф п р д ,  Ф п р м  и Ф к . Аргументом АЧХ является величина. 
х =  А}/А!эф, где А/ — расстройка относительно центральной частоты. 
На рис. 3.11 а показана АЧХ фильтра Ф к  для случая аппроксима
ции его в виде И П Ф ,  а на рис. 3.11 б, в, г — АЧХ соответственно 
фильтров Ф п р д ,  Ф п р м  и Ф к  при аппроксимации их функциями, от
личными от АЧХ И П Ф  и выполнении условий (3.110).

Занимаемая СПДИ полоса частот1) А/ 'х по-прежнему опреде
ляется фильтром Ф п р д -  Из рис. З.Н б видно, что теперь значение 

А/s может быть определено лишь условно как величина, равная 
полосе пропускания фильтра Ф п р д ,  отсчитанной при К (х ) <  1.

Оценим увеличение А ^ Эф . п р д = Д / э ф . п Р м  и Аf's по сравнению с их 
значениями при аппроксимации АЧХ в виде ИПФ. Пусть АЧХ ап
проксимируется функцией, принадлежащей семейству, крайними 
членами которого являются ГИФ и ИПФ (рис. 2.4 г). Как показа-

') Обозначение Д в м е с т о  Д п о д ч е р к и в а е т ,  что эта величина определяет
ся при АЧХ фильтра Фпрд, отличающейся от АЧХ ИПФ.
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но в §2.2, АЧХ а этом случае описывается ур-нием (2.11), где член 
у(х) определяется (2.16). Поскольку АЧХ фильтра Фк равна про
изведению АЧХ фильтров Ф Пр д  и Ф и р м ,  то е учетом (3.110) полу
чим, что АЧХ каждого из них определяется правой частью (2.11), 
возведенной в степень 0,5. Вычисляя теперь значения Л і / Эф . п  и 
А / э ф . п р д =  А/э ф . п р м  по методике, изложенной в § 2.2, образуем вели
чину

Д ^  / э ф .  прц(прм)
М;эф.к

2{п+]п (3.111)

характеризующую увеличение Л /д ф Пр д = Д /э ф п р м  (здесь « — пара
метр семейств функций).

Увеличение Д/  ̂ по сравнению с Af's будем характеризовать ве
личиной

0/ = (3.112)

где индекс «/» указывает уровень К(х) = 1 < \ ,  на котором отсчиты
вается A.fj .

Рассчитанные по (3.111) и (3.112) значения Д и тр (для / =  0,01; 
0,001) сведены в табл. 3.6.

Т а б л и ц а  3 6

п 0 1 2 3 5 7 11

Л 1,41 1,19 1,12 1,09 1,06 1,04 1,03

’Іо, 01 3,4 1,86 1,51 1,36 1,22 1,15 1,1

’lo.ooi 4,16 2,04 1,62 1,44 1,26 1,18 1,13

Приведенные в табл. 3.6 данные дают представление о вели
чине погрешностей при аппроксимации реальных АЧХ в виде АЧХ 
ИПФ. Использовать эти данные можно различным образом. Если, 
например, ставится задача определить, при каких отклонениях 
АЧХ от АЧХ ИПФ ошибка допустима, то, задаваясь допустимым 
значением тр, из табл. 3.6 найдем область значений п, где это усло
вие выполняется. Если же требуется определить Дf'z для реального 
фильтра Фдрд, то его следует вычислять по формуле

Д /2 =  грД/2 - (З-ПЗ)
Разумеется, все подобные рассуждения и расчеты можно по

вторить и для любых других аппроксимаций АЧХ фильтров.
Анализ фильтров современных систем связи показывает, что 

степень отличия их АЧХ от АЧХ ИПФ примерно соответствует
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рассмотренной выше аппроксимации при « ^ 1 0 . Из табл. 3.6 вид
но, что ошибка в определении занимаемой полосы частот при 
этом не превышает 15%, что в большинстве случаев допустимо.

На основании вышеизложенного можно сделать вывод о том, 
что предложенный способ определения занимаемой СИДИ полосы 
частот удовлетворяет условиям практической целесообразности. Ра
бочей формулой для определения занимаемой СИДИ полосы час
тот является (3.103), а для многоканальной структуры — (3.107).

Занимаемая СИДИ полоса частот может быть представлена 
как функциональная зависимость вида

ф (/Пц, т, L, е, /Сп» Ръ * * *, Pf), (3,114)

где смысл аргументов т, L, е, Ки пояснялся выше, а ц і,.. „щ — 
аргументы, позволяющие учесть отклонения реальных сигналов и 
фильтров от идеализированных1).

3.5. ПРЕВЫШЕНИЕ СИГНАЛА НАД ПОМЕХОЙ

Смысл понятия «превышение сигнала над помехой» рассмот
рим на примере СПДИ, <в которой информация передается по ли
нейному каналу с постоянными параметрами, без памяти, при на
личии аддитивной флуктуационной помехи. Будем также полагать, 
что если на j-м тактовом интервале передается сигнал і-й позиции, 
то в момент стробирования отсчет на выходе і-го субканала демо
дулятора состоит из двух компонент— сигнальной и помеховой, а 
на выходе каждого из остальных т— 1 субканалов — только по
меховой. Каждая компонента характеризуется своей мощностью 
Р Ѵ \  P'njl)> * € іт}- Величины являются случайными, а
Геу> =  Р'сі — детерминированными, одинаковыми для всех j, 
но в общем случае .различными для разных і. Усредняя P'W по 
всем /, получим математическое ожидание величины P’nt, іе{пг}. 
По своему смыслу величина Р'п. есть не что иное как среднее 
значение мощности помехи в момент стробирования на выходе 
(-го субканала. Отношение мощностей сигнала и помехи в мо
мент стробирования, характеризующее превышение сигнала над 
помехой на выходе субканала, равно

т  =  ры1К? м .  (3.115)
Именно значения Я2,, і'6{т} при прочих равных условиях опреде
ляют верность в СПДИ, причем она является неубывающей функ

*) К числу аргументов щ можно отнести, например, коэффициенты А и тр, 
определяемые соответственно (3.111) и (3.142). Если форма огибающей элемен
тарного сигнала отличается от прямоугольной, то это отличие также можно вы
разить введением в (3.114) подходящего аргумента. Другими словами, .введением 
соответствующих аргументов, образующих совокупность щ, . . . ,  можно отра
зить любыё отклонения от идеализации, принятых при выводе выражения для 
А /л • '
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цией Н\.  В связи ,с этим интересно проанализировать факторы оп
ределяющие значения Щ, i£{tn}.

Если помеха нормальный белый шум со спектральной плот
ностью мощности на входе демодулятора ѵ2о, то при-оптимальной 
структуре субканала Я2,- приобретает максимальное значение рав
ное (153, 160, 161, 169]: ,F

і̂макс ^сі/ѵо> (3.116)
где Есі — энергия элементарного сигнала і-й позиции на входе де
модулятора.

Для любой неоптимальной структуры субканала, следователь
но, можно записать

где
№  = е.„Я?IН  імакс (3.117)

0 < е . я < 1 .  (3.118)
Если длительность элементарного сигнала равна т, то

Есі =  Рсіт, (3.119)
где Рсі — средняя на интервале т мощность сигнала і-й позиции
на входе демодулятора.

Тогда с учетом (3.116) и (3.119) из (3.117) получим

Щ  =  * ш ( р с Н ) ' -  (ЗЛ20)
Обозначая

Щ =  Ры/ѵ2
0 ’

(3.121

вместо (3.120) получим окончательно
Я2 — е.ң №. т. (3.122)

Все /і2і инвариантны по отношению к структуре демодулятора и мо
гут рассматриваться в качестве независимых параметров СПДИ.

Значение Ра  равно
Рсі =  Рі-Рпер і, (3.123)

где pi — коэффициент передачи канала для і-й позиции; ДПерг — 
средняя мощность сигнала і-й позиции на выходе передатчика.

Поскольку рі есть величина заданная, то единственным спосо
бом увеличить значение Ра  является повышение средней мощности 
передатчика. Можно сделать также вывод о том, что при заданной 
пиковой мощности передатчика наибольшее значение Ра  будет в 
том случае, когда элементарный сигнал имеет огибающую прямо
угольной формы.

Значения /г2, можно увеличивать как за счет увеличения Ра, 
так и за счет уменьшения ѵ2о. Выбор способа зависит от многих 
факторов, таких, как стоимость единицы энергии передатчика, сте
пень мешающего действия данной СПДИ на другие системы связи,
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требования к габаритам и весам передающей и приемной частей 
ОПДИ и т. д.

Снимем теперь ограничение, состоящее в том, что на выходе 
всех субканалов, соответствующих позициям, на которых сигнал в 
данный тактовый интервал не передается, в момент стробирования 
имеется только помеховая компонента. Тогда отсчеты всех этих 
субканалов будут содержать также компоненту, порожденную пе
редающимся в данном тактовом интервале сигналом. Мы избегаем 
называть эту компоненту сигнальной, так как она ухудшает вер
ность и, следовательно, является своеобразной помехой. Для каж
дой из этих компонент можно написать выражение вида

Ы  е М .  (3-124).
Pnk

где P'uh — мощность помехи в момент стробирования в k-ш субка
нале; P'cki — мощность компоненты в k-м субканале, порожденной 
сигналом і-й позиции.

Выражение (3.124) с учетом того, что Р'пп = Р'ш для всех і, k
т}, можно записать также в виде

(3.125)

где 0 <  ейі=  <  1. 
ра

Как видно из (3.125), значение Н \ і зависит от Я2» и ем. Коэф
фициент Eki является параметром демодулятора (при заданной 
структуре сигналов). Рассмотренный первоначально пример соот
ветствует условиям еьі =  0, і, /ге  (m). Следовательно, и в рассмат
риваемом случае при е м > 0  помехоустойчивость определяется зна
чениями Я2 і.

Можно снять и другие ограничения, например полагать, что 
канал имеет память. В этом случае в отсчетах на выходе субкана
лов будут содержаться также компоненты, порожденные сигнала
ми, передававшимися на тактовых интервалах, предшествовавших 
данному. Хотя учет этих компонент достаточно сложен, особенно 
при большой длительности памяти канала, в принципе дело сводит
ся к составлению выражений, определяющих отношение мощнос
тей этих дополнительных компонент к мощности флуктуационной 
помехи на выходах субканалов в момент стробирования аналогич
но (3.124) и (3.125). Помехоустойчивость по-прежнему опреде
ляется совокупностью значений Я2,- с учетом, конечно, дополнитель
ных компонент.

Снимем теперь ограничения на постоянство параметров КС, 
т. е. будем считать, что передача информации ведется по КС с пе
ременными параметрами. В этом случае мощность сигнала на вхо
де демодулятора состоит из стационарной и флуктуирующей сос
тавляющих (соответственно Рс стац» и Рс фл і) • Тогда из (3.121) 
получим
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где

h l . 2
ѵо

^стац і ~
P с. стад 1

• ѵ0

h l  =фл ;

р
'с .ф л  і  

*8

h2 . 4- hi .стащ 1 фл I ’ (3.126).

(3.127)

Теперь помехоустойчивость будет зависеть не только от зна
чений h2i (при прочих равных условиях), но и от соотношений меж
ду стационарной и флуктуирующей составляющими мощности сиг
нала, обычно одинаковых для всех і, € {т} :

Я-=Я2=  р  ipс.стад V с.фл і =  h2стац I (3.128)

В наиболее общем случае четырехпараметрического распреде
ления коэффициент передачи КС состоит из двух ортогональных 
компонент (§ 2.3). Соответственно и обе составляющие мощности 
сигнала также распадаются на две компоненты каждая:

Р . =  Рс.стад I с.стац і х с. стад. Iу

. = р— . 4- Рс. фл і  с. фл. і х  1 с. фл . і у

(3.129)

Поделив правые и левые части (3.129) на ѵ2о, получим с учетом 
(3.126)

h2 .стад I h2стац і х h2 .стац і у

U2 _  1,2 I U2
"фл i  — "фл і х  ' "фл i y

В свою очередь 
р =  km2. ;с.стац/jv IX*

Р =  km?с. стац і у  і у

с.фл і х
k о2 ; Р — k а2і х  ’ с.фл і у  і у

(3.130)

(3.131)

і х , t r i i y  и o 2i x ,  o 2i y  — соответственно математическиегде &=eonst; m
ожидания и дисперсии ортогональных компонент комплексного 
коэффициента передачи канала для і-й позиции сигнала. Теперь 
с учетом (3.129), (3.130) и (3.131), полагая также, что отношения 
компонент мощности сигнала с индексами «х» и «у» не зависят от 
і е { т ) ,  получим из (2.21) и (2.22)

_2

Р? ß2 =  —  =
' ~2

рг с . фл X
h2
^ф л х

р
1 с.фл у h2Лфл у

g —  =  arctg 1 /  ^ . ™ , » _ arct g. /  h2/  стад у

тх 1V ^с.стац X  У А2"стад X

(3.132).

127



Таким образом, в общем случае помехоустойчивость зависит от 
совокупности значений Н2и і£{т},  определяющих превышение сиг
нала над помехой, но в каждом конкретном случае необходимо 
учитывать ряд дополнительных параметров.

Если помеха не является белым шумом (но остается нормаль
ным случайным процессом), то вопрос об определении превышения 
сигнала над помехой становится более сложным. Существует, од
нако, один универсальный прием, с помощью которого можно прий
ти к прежнему случаю. Этот прием был указан еще в [64] и сводит
ся к введению в приемную часть так называемого «обеляющего» 
фильтра [64, 160, 161].

Для случая воздействия сосредоточенных и импульсных помех 
превышение сигнала над помехой не удается получить в виде 
столь же универсального выражения, как для помех типа нормаль
ного белого шума. Это естественно, поскольку мощность этих видов 
помех сосредоточена на отдельных частотных или временных интер
валах, причем на разных интервалах она различна и является 
случайной величиной. Поэтому превышение сигнала над помехой 
тоже является случайной величиной я относится лишь к тем интер
валам (частотным или временным), где присутствует соответст
вующая сосредоточенная помеха. На значения Н2і, определяющие 
превышение сигнала над .помехой типа нормального белого шума, 
наличие сосредоточенных и импульсных помех влияния не ока
зывает.

В подавляющем большинстве случаев іОПДИ строятся таким об
разом, что значения Н2і и h2i для всех і<={т} примерно одинако
вы1). Можно привести ряд веских соображений в пользу разумнос
ти такого решения. Одним из них, сравнительно простым и в то 
же время достаточно убедительным, является тот факт, что вер
ность есть неубывающая функция Н2і. Следовательно, если выбра
но некоторое максимальное значение Н2і, то целесообразно и во 
всех остальных т—4 субканалах обеспечить такое же значение 
Н2. Из числа других обоснований укажем на соображения симмет
рии, облегчающие техническую реализацию СИДИ.

Таким образом, во многих случаях превышение сигнала над по
мехой характеризуется единственным параметром— значением Н2. 
Следует отметить также, что в случае, когда Н2і неодинаковы для 
разных субканалов, вычисление помехоустойчивости заметно ос
ложняется.

3.6. НЕКОТОРЫЕ ДРУГИЕ ВНЕШНИЕ ПАРАМЕТРЫ СПДИ

В некоторых случаях приходится включать в число существен
ных и другие внешние параметры. (Кроме того, другие внешние па- 4

4) Такие системы жюпда называют системами с активной (паузой [59, 160, 161]. 
Иногда [59] различают системы с активной паузой на передаче и приеме. Требо
вание равенства Я 2,- (и А2*) для всех і'е{от) соответствует системе с активной 
паузой на приеме. Системы с заведомо неодинаковыми значениями Я 2і для раз
ных і называют системами с пассивной паузой.
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раметры учитываются на последующих этапах оценки. Некоторые 
из таких внешних параметров кратко рассматриваются ниже.

З а д е р ж к а  п е р е д а в а е м ы х  с о о б щ е н и й .  В любой 
СПДИ передаваемое сообщение поступает к ПС с некоторой за
держкой во времени. Эта задержка в общем случае состоит из; 
двух компонент. Одна из них обусловлена конечной скоростью рас
пространения сигналов в КС, а другая— процессами в КУ иДКУ.

Первая компонента может быть изменена за счет выбора КС 
надлежащего типа. Например, замена акустического (или гидоо- 
акустического) канала электромагнитным (такой же протяженнос
ти) дает уменьшение времени (распространения сигнала на шесть, 
порядков. Время распространения сигнала может быть изменено 
и в канале заданного вида за счет изменения его протяженности. 
Пример — передача по наземной радиолинии и по радиолинии с 
ретрансляцией через ИСЗ.

Вторая компонента может варьироваться в широких пределах,, 
теоретически от 0 до с». В общем случае увеличение этой компо
ненты задержки позволяет улучшить некоторые другие параметры. 
СПДИ, в частности, ее помехоустойчивость. Это вытекает из тео
рии кодирования. Идеальное кодирование требует неограниченного* 
увеличения длительностей кодируемых последовательностей симво
лов, что эквивалентно неограниченной задержке передаваемых со
общений. Процессы в реальных КУ, способствующие устранению- 
избыточности (в СК) и повышению помехоустойчивости за счет 
целенаправленного введения избыточности (в ПК), также сопро
вождаются задержкой подлежащих передаче сообщений. Аналогич
но возникает задержка при декодировании. В реальных КУ и ДКУ 
отчетливо проявляется связь между величиной задержки и улучше
нием помехоустойчивости. То же самое относится к СПДИ с КОС 
и вообще к СПДИ с любыми структурами.

Таким образом, время задержки передаваемой информации 
(Та) выступает в качестве одного из параметров СПДИ. С одной 
стороны, как мы видели, увеличение Т3 способствует улучшению* 
некоторых других параметров СПДИ, например, помехоустойчи
вости. Но, с другой стороны, увеличение Т3 имеет и неприятные пос
ледствия. В каждом конкретном случае эти последствия и степень 
их «неприятности» различны. Например, увеличение Т3 за счет 
укрупнения алфавита в КСообщ приводит к усложнению (очень, 
резко растущему с ростом значения о) СК, ПК, СДК и ПДК, хотя 
само значение Т3 может быть и небольшим. В некотором смысле* 
противоположным примером является СПДИ с КОС, в которой 
количество повторных передач не ограничено. Подобных примеров, 
можно было бы привести множество.

Характеристика времени задержки передаваемой информации 
одним параметром Т3 пригодна только для неадаптирующихся сис
тем, в то время как для адаптирующихся, например, систем с КОС 
величина Т3 является случайной и может быть описана лишь ста
тистически.

Внешние условия оказывают существенное влияние на допус- 
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тимость того или иного значения (или соответствующих стати
стических характеристик этой величины), так что одна и та же 
СПДИ в некоторых случаях оказалась бы пригодной к применению 
по данному параметру, а в других — нет. Эти особенности можно 
учесть, если приписать рассматриваемому параметру весовой коэф
фициент, определяющий величину убытков, которые терпит систе
ма при единичном значении параметра. Этот подход аналогичен 
рассмотренному в § 3.3 применительно к другому параметру СПДИ 
— верности. Однако трудности в определении истинных значений 
весовых коэффициентов при параметре Т3 столь велики, что в на
стоящее время этот подход в явном виде не используется. Обычно 
вопрос решается эмпирически, на основе опыта и интуиции разра
ботчиков. (Во многих случаях время задержки вообще не учитыва
ются, поскольку оно достаточно мало, а система некритична к это
му параметру. В других же случаях время задержки может быть 
решающим параметром, как, например, в системах управления 

■быстропротекающими процессами. Тогда задаются допустимым вре
менем задержки или его статистическими характеристиками и про

ектируют СПДИ так, чтобы эти требования выполнялись. Такой 
подход эквивалентен приписыванию весовому коэффициенту значе
ний 0 или оо, в зависимости от того, является время задержки (или 

■его статистический параметр) меньшим или большим допустимого 
значения.

Из сказанного следует, что ів настоящее время задержка пере- 
даіваемых сообщений учитывается весьма грубо и в большинстве 
«случаев в неявной форме.

С к р ыт н о с т ь .  Характеризует сложность обнаружения факта 
работы СПДИ и определения ее основных параметров. Если работа 
СПДИ обнаружена и определены ее основные параметры, то могут 
■быть двоякие последствия — либо передаваемая информация пере
хватывается, либо работу СПДИ пытаются подавить с помощью 

организованных помех. -В последнем случае совокупность парамет
ров «скрытность» и «помехоустойчивость» образует новый пара
метр, именуемый помехозащищенностью от организованных помех. 
Примером СПДИ с высокой помехозащищенностью являются так 
называемые широкополосные системы связи. В некоторых случаях 
это соображение является решающим при выборе между «узкопо

лосными» и «широкополосными» системами.
Обычно высокую помехозащищенность широкополосных систем 

объясняют следующим образом. Верность есть неубывающая функ
ция превышения сигнала над помехой, определяемого (3.122). Это- 
:му выражению можно придать и такой вид:

=  (3.133)
* П

■где F — занимаемая сигналом полоса частот, определяемая (3.95); 
jPa =  v2oF— мощность флуктуационной помехи на входе демодуля
тора в полосе частот F; Fx — база сигнала.
азо



Увеличивая базу ( F t ) , м о ж н о  при сохранении заданного значе-р
ния Я2 сделать величину —  достаточно малой, в том числе мень-

Р п
шей единицы. Эта величина, которая с учетом (3.133) равна:

Рс Н2
Рп гНр т  ’

(3.134):

и используется в качестве количественной меры скрытности [122]. 
По нашему мнению, такая мера скрытности имеет ряд существен
ных недостатков. По-видимому, лучшей была бы мера, определя
емая вероятностью обнаружения работы СПДИ, вероятностью оп
ределения параметров обнаруженной СПДИ и вероятностью ее по
давления (или какой-то функцией, характеризующей трудность по
давления). Однако эти вопросы выходят за рамки настоящей ра
боты.

С е к р е т н о с т ь .  Этот параметр определяет трудности в рас
шифровке перехваченного сообщения. Для обеспечения секретности: 
подлежащее передаче сообщение кодируется в специальном шиф
рующем устройстве (шифрующем кодере). Вопросы построения- 
шифрующих кодеров, количественной оценки степени секретности,, 
обеспечиваемой различными шифрами и т. д., в литературе осве
щены совершенно недостаточно. Пожалуй, наиболее обстоятельной: 
работой по этому вопросу до настоящего времени остается [177].

А п п а р а т у р н а я  н а д е ж н о с т ь .  Важность учета аппаратур
ной надежности вытекает из того, что при выходе из строя аппарату
ры (отказе) СПДИ теряет способность нормального функциониро
вания. При прочих равных условиях значения параметров, характе
ризующих аппаратурную надежность, зависят от структуры СПДИ.. 
Установление этих зависимостей и составляет основную проблему 
при оценке СПДИ с учетом аппаратурной надежности.

Действие отказа проявляется, прежде всего, в резком увеличе
нии вероятности ошибок в принимаемой информации. А поскольку 
отказ в этом смысле аналогичен помехе, то в последнее время на
мечается тенденция к учету аппаратурной надежности в другом: 
внешнем параметре СПДИ — помехоустойчивости и создание на; 
этой основе единой теории информационной надежности. Из числа 
работ в этой области укажем на работы Ю. И. Мельникова («Элек
тросвязь», 1966, № 12), Б. Я. Советова (Эффективность введения: 
избыточности в системы передачи телемеханической информации. 
М.. «Наука», 1972) и Б. С. Флейшмана (Элементы теории потен
циальной эффективности сложных систем. М., «Советское радио»,. 
1971) Ю. Н. Мельникова (Достоверность информации в сложных, 
системах. М., «Советское радио», 1973).

По-видимому, разумным было бы учитывать отказы дифферен
цированно, например, несамоустраняющиеся — в параметрах аппа
ратурной надежности, а самоустраняющиеся — в помехоустойчи
вости.



Г Л А В А  Ч Е Т В Е Р Т А Я

Критерии 
оценки СП ДИ

4. 1. ОБЗОР И АНАЛИЗ СУЩЕСТВУЮЩИХ КРИТЕРИЕВ 
ОЦЕНКИ СПДИ

Центральным в проблеме оценки СПДИ является вопрос о 
выборе критерия. Специфика его состоит в том, что критерий не 
.может быть выведен формально, а должен быть выбран и логичес
ки обоснован с учетом назначения СПДИ, условий ее работы и во
обще «широкой оценки всей ситуации» [166].

Однако такая неопределенная основа, как «широкая оценка 
всей ситуации», допускает появление разнородных критериев для 
одной и той же ситуации. Именно этим объясняется обилие сущест
вующих в настоящее время критериев оценки СПДИ (и вообще 
систем связи), нечеткое определение областей их применения, труд
ности в сопоставлении оценок по различным критериям и т. д.

В период подготовки книги к публикации появился ряд работ, 
в которых в той или иной форме затрагиваются вопросы форми
рования критериев оценки систем, оптимизация систем по выбран
ным критериям и т. п:

Гермейер Ю. Б. Введение в теорию исследования операций. М., 
»«Наука», 1971; Вентцель Е. С. Исследование операций. М., «Совет
ское радио», (1972; Флейшман Б. С. Элементы теории потенциаль
ной эффективности сложных систем. М., «Советское радио», 1971. 
Исследование операций (методологические аспекты). М., «Наука», 
1972; Окунев Ю. Б. Методы проектирования систем связи. Доктор
ская диссертация. ЛЭИС, 1972; Окунев Ю. Б. Опыт оптимального 
проектирования систем связи. Изд. ЛДНТП, 1972.

В этих работах обоснована необходимость системного подхода 
при формировании критериев и оптимизации систем и подчеркнута 
•принципиальная важность использования адекватных критериев 
и наличие отставания в разработке методологии их формирования. 
Разработка методологии формирования критериев является крайне 
актуальной, а сами критерии должны быть сформированы на ос
нове системного подхода.

В настоящей главе сделана попытка рассмотреть все аспекты 
вопроса о критериях оценки СПДИ. 
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В самой общей формулировке любая система связи характери
зуется помехоустойчивостью и эффективностью. Наиболее четко это 
положение сформулировано ів [47], где говорится, что «совокупность 
этих двух показателей составляет достаточно полную характерис
тику системы», а также, что «наиболее совершенной системой счи
тается такая система, которая обладает наибольшей эффективнос
тью при заданной помехоустойчивости или, наоборот, наибольшей 
помехоустойчивостью при заданной эффективности».

Из сделанных в [47] разъяснений видно, что «достаточно пол
ной» эту совокупность следует понимать в том смысле, что она 
«достаточно полно описывает систему связи, как систему передачи 
сообщений», но при этом технические и экономические факторы не 
учитываются. Автор [47], конечно, хорошо понимает важность этих 
неучитываемых факторов и указывает, что они должны быть учте
ны «при конструировании аппаратуры», причем отмечается, что 
«эти факторы в некоторых случаях могут быть решающими». Дру
гими словами, оценка по параметрам эффективности и помехоус
тойчивости является лишь первым этапом оценки, за которым 
должны последовать другие этапы, на каждом из которых учиты
ваются ранее неучтенные параметры. Таким образом, вырисовыва
ется многоступенчатая процедура оценки. На первом этапе, кото
рый назовем теоретическим, учитываются параметры, характери
зующие помехоустойчивость и эффективность, и не учитываются 
технические, экономические, тактические, эксплуатационно-ремонт
ные и т. п. характеристики. Эти характеристики учитываются на 
последующих этапах (проектирования, конструирования, экспери
ментальных испытаний, опытной эксплуатации и т. д.) Д

Многоступенчатая процедура оценки является вынужденным 
компромиссом между стремлением учесть как можно большее ко
личество параметров и сложностью оценки, возрастающей с рос
том числа учитываемых параметров.

На теоретическом этапе оценки возможны, по крайней мере, 
две разновидности критериев: критерии помехоустойчивости (при 
заданной эффективности) и критерии эффективности (при задан
ной помехоустойчивости) г\  Как будет видно из дальнейшего, су
ществует и третья разновидность, в которой одновременно учиты
ваются параметры и эффективности и помехоустойчивости. Такие 
критерии назовем обобщенными. *)

*) Не лишне заметить, что единой научно обоснованной методики оценки си
стем связи на этих последующих этапах тоже не существует. іБолее того, сама 
необходимость оценки «а последующих этапах иногда подчеркивается или упо
минается вскользь, в результате чего оценки по первому этапу воспринимаются 
как исчерпывающие, пригодные для руководства в практике без какой-либо кор
рекции.

2) Понятие «критерий» включает в себя всю совокупность учитываемых па
раметров, из которых выделяется оценочный. К сожалению, четкое перечисление 
всех учитываемых параметров имеет место далеко не всегда, что также затруд
няет сопоставление оценок по различным критериям.

Название критерия обычно совпадает с названием оценочного параметра.133



Возможны два вида оценок: абсолютная и сравнительная. В 
первом случае вычисляется абсолютное значение оценочного пара
метра (при заданных значениях прочих учитываемых параметров), 
а во втором — отношение оценочных параметров 'сравниваемых 
систем (при равенстве прочих учитываемых параметров в сравни
ваемых системах). Впрочем, при сравнительной оценке также часто 
возникает необходимость в вычислении абсолютного значения оце
ночного параметра, поскольку только таким способом можно опре
делить абсолютное значение выигрыша.

Для количественных оценок необходимо иметь количественные 
меры помехоустойчивости и эффективности. Вопрос о количествен
ной мере помехоустойчивости рассмотрен в § 3.3. Что касается 
эффективности, то существуют различные определения ее количе
ственной меры. В ранних работах по теории передачи информации 
в качестве меры эффективности использовалась скорость передачи 
информации. Как правильно отмечено в [47], такая мера не являет
ся удовлетворительной, поскольку она учитывает лишь затраты 
времени и не учитывает затрат полосы частот и мощности сигнала. 
В [47] предлагается оценивать эффективность системой коэффи
циентов ß, у и г), характеризующих соответственно использование 
мощности сигнала, полосы частот и пропускной способности КС. 
Во многих работах используются только два или даже один из 
указанных коэффициентов. Впрочем, и в [47], по существу, ре
комендуется использовать лишь один из них, выбирая его в зави
симости от условий работы системы связи.

Как видно, эффективность выражается совокупностью разнород
ных показателей. Чтобы эффективность определялась однозначно, 
ее часто определяют по одному показателю, наиболее существен
ному для данного случая, а остальные либо полагают заданными 
(равными для сравниваемых систем), либо вообще не учитывают.

Дело усложняется еще и тем, что один и тот же показатель эф
фективности нередко формулируется разными авторами неоди
наково.

Таким образом, в настоящее время нет единообразного опреде
ления понятия эффективности систем связи, а области применения 
существующих показателей эффективности определены недостаточ
но четко.

Множество способов определения эффективности породило мно
жество критериев оценки, поскольку любой критерий должен вклю
чать показатели эффективности. Таким образом, каждая из указан
ных выше трех разновидностей критериев оценки превращается в 
группу критериев:

а) критерии помехоустойчивости (группа I);
б) критерии эффективности (группа II);
в) обобщенные критерии (группа III).
В каждой группе содержится несколько модификаций, отлича

ющихся между собой способами оценки эффективности.134
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Параметры

Примечание
Учитываемые

Заданные или 
полагаемые 

равными

I

1 [169]

Рс б

Рсб\ R ', Рс, Ѵц R ; Р с’’ ѵц Равноско
ростное срав

нение

Рсб’ A/s; Рс, ѵ2о A/s > Pc', vjj Равнопо
лосное срав

нение

2 [197] Рсб
Рсб; Р ; ; Рс; Я „ О 

A /s : Рс; ѵ°
—

3 [47] Рсб
Рее; Р ; ; Рс;

ß; y ; 9; vq —

и

4 [47]

Совокупность ко
эффициентов

о R  Р  
h * ; ѵ _  ; 

R
Ч==Т

Рсб\ Р ; ; р с; 

ѵ0
Рсб; vo —

5 [77]

Совокупность ко
эффициентов

Д/s
“ f =  - р ~  ’

о2

' < Р

Рсб; Р; Д/х; Рс; 

ѵ0
Pсб;А/£; Vq —

6 [160] Мощность сигна
ла Рс

Рсб; Р» ; Рс’. 

ѵ2о
Рсб; P; Vq —

7 [208]

Коэффициент

« Рс 
v20R

Рсб; Р; Рс» ѵо 7*06; vo —

u i

8 [46] Добротность сис
темы связи Q =  S т|

Рсб; Р; Д/s  » р°» 

ѵ0
S или ту, Vq —

9 [153] Объем сигнала 
V c =  P c A f x T

РСб; Р; Д/2 ; Рс;

ѵ2о
Рсб; P; Vq —
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Данные о существующих критериях сведены в табл. 4.1. Следует 
отметить, что в различных критериях применяются различные 
меры для одинаковых по смыслу параметров. Поэтому принятые 
в табл. 4.1 обозначения являются условными. Например, обозначе
ние Afs означает лишь, что речь идет о занимаемой полосе частот, 
которая вообще может быть определена различным образом (см. 
§ 3.4); обозначение Рсб — что речь идет о помехоустойчивости (без 
уточнения смысла элемента сообщения, к которому относится ве
роятность сбоя) и т. д.

Для параметров эффективности и обобщенных критериев сох
ранены обозначения, принятые в соответствующих источниках.

Из приведенных в табл 4.1 данных видно, что во всех критериях 
учитываются помехоустойчивость (Рсб), мощность сигнала (Рс) и 
спектральная плотность мощности помехи1) (ѵ2о). Кроме того, учи
тываются еще два параметра — скорость передачи информации (R) 
и занимаемая полоса частот (Д/2 ). іВ некоторых критериях учи
тываются оба эти параметра (критерии 2, 3, 4, 5, 3, 9), а в некото
рых— только один: R в критерии 1 (равноскоростное сравнение); 
6, 7 и Л/з в критерии 1 (равнополосное сравнение).

Рассмотрим последовательно критерии каждой группы.
К р и т е р и и  г р у п п ы  I. Таких критериев имеется три. Крите

рий 1 имеет две модификации — равноскоростную и равнополос
ную. В первой из них заданным (равным в сравниваемых систе
мах) параметром (кроме Рс и ѵ2о) является скорость передачи ин
формации, а во второй — занимаемая полоса частот. Соответствен
но в первой модификации среди учитываемых параметров отсутст
вует занимаемая полоса частот, а во второй — скорость передачи 
информации. Нетрудно понять, что сделано это в целях придания 
критерию оценки однозначности, поскольку независимое задание 
Дf 2 и R при принятых в [169] определениях этих параметров не
возможно.

Очевидно также, что эта однозначность достигается ценой поте
ри универсальности, поскольку критерий оценки становится пригод
ным лишь для некоторых частных случаев, а именно: равноскорост
ная модификация —- «когда стремятся получить наиболее надеж
ную связь при заданной скорости передачи, а строгие ограничения 
полосы отсутствуют», а равнополосная модификация — «когда 
система предназначена для передачи в ограниченной полосе час
тот, которая должна использоваться наиболее эффективно» [169].

Критерий 2 отличается от критерия .1 тем, что он учитывает од
новременно как R, так и Дf 2 * однако не раздельно, а в виде без
размерного показателя R/Af х . Такой способ позволяет учесть од
новременно параметры R и Afx , и в этом состоит его преимущест

*) Последние два параметра можно объе,динить в один: hz= — Значение

ѵ 2о при оценке всегда полагается заданным (равным для сравниваемых систем), 
так что параметры ft2 и Рс равноценны.136



во перед критерием 1. Но он имеет и весьма существенные недо
статки. -Во-первых, возможны случаи, когда значения RfAf 2 в сра
вниваемых системах не могут быть приняты равными (это видно 
и из приведенных в (197] данных). Во-вторых, одно и то же значе
ние R/Af 2 может быть получено в сравниваемых системах при'раз- 
личных абсолютных значениях R іи Ді/Ф . Например, если в сравни
ваемых г-й и /-й системах Ri=  1000 бит/с, Ді/Фі= З кГц, i?j =  1400 
бит/с, Al/S/. =4,2 кГц, то {R/Afs )i=(RfAfs )j. Но очевидно, что 
эти две системы нельзя считать равноценными по той простой при
чине, что і-я не может заменить j-ю, так как в ней скорость переда
чи информации меньше, чем в /-й. В то же время по показателю 
R/Afz они равноценны. Следовательно, безразмерный показатель 
R/Aі/Е нельзя считать адекватным. Его можно применять только 
в тех частных случаях, когда возможно одновременное выполнение 
условий: R i = R j  или 'Af Sl=iAf.j.r

Эти выводы можно распространить и на другие показатели ти-
Xпа Z — —  ; Z=<xy и т. п., где х и у — параметры системы связи1).
У

Критерию 3 свойственны все недостатки критерия 2. Дейст
вительно, равенство iß, у и -ц в сравниваемых системах возможно 
только в частных случаях, и эти показатели эффективности имеют

Xвид Z =  — . В случае оценки эффективности по показателю 
У

y =  RIAf 2 критерий 3 совпадает с критерием 2.
К р и т е р и и  группы II. В этой группе часть критериев име

ет больше одного оценочного -параметра ’(критерии 4, 5), а часть 
■— только один (критерии 6, 7). Совокупность оценочных парамет
ров критерия 4 состоит из коэффициентов использования: мощнос
ти сигнала ß = R/h2, полосы частот канала y = R/Afz и пропускной 
способности канала (С) r\ =  R/C.

В критерии 5 совокупность оценочных параметров состоит из 
«показателей удельного расхода»: энергии полезного сигнала 
ß2i =  Pclx2oR и полосы частот af=Af2/R.

Легко показать, что коэффициенты ß, ß2i и у, а/ находятся меж
ду собой в однозначной зависимости2);

ß = l / ß 2; у =  1/а/.
Следовательно, критерии 4 и 5 отличаются, по существу, толь

ко тем, чтб в первом из них имеется коэффициент г), а во івтором

’) Убедительная аргументация, подтверждающая -неприемлемость использо
вания подобных «составных» по-казателей, приведена в великолепно написанной 
статье Е. С. В е н т ц е л ь  [і22], с  которой а-втор познакомился, к сожалению, уже 
после написания настоящей главы.

2) Интересно, что автор работы [7.7] тоже отметил эту зависимость, однако 
не привел -никаких обоснований целесообразности введения коэффициентов ß2i 
и аf -вместо ß и у.
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он отсутствует. Что касается методики использования коэффициен
тов эффективности, то в [47] по этому поводу говорится следующее: 
«Коэффициент ß является важнейшей характеристикой систем, в 
которых по тем или иным причинам мощность передатчика жест
ко ограничена (системы космической связи и т. п.)»; «В 
других же системах (например, в системах проводной связи) наи
более важной характеристикой является у-эффективность»; «ц — 
эффективность . . . является наиболее общей характеристикой эф
фективности системы связи». Как видно, несмотря на то, что оце
ночный параметр выражается совокупностью коэффициентов, по 
существу рекомендуется использовать только один из них в зави
симости от условий работы и назначения системы связи. Причем 
если для коэффициентов ß и у приводятся примеры целесообраз
ных областей применения, то для коэффициента ц этот вопрос во
обще не рассматривается.

Сказанное относительно применения коэффициентов ß и у пол
ностью относится также к коэффициентам ß2i и а/, используемым 
в критерии '5. Можно отметить также, что автор [77] не использует 
коэффициент ц, хотя он и знаком с работой [47].

Иногда встречаются попытки учесть одновременно два пара
метра эффективности, например, ß и у при использовании крите
рия 4. При этом делаются заключения такого типа: і-я система 
лучше /-й по оценочному параметру ß, но уступает ей по парамет
ру у (или наоборот). Ясно, что подобные выводы несостоятельны, 
поскольку невозможно в общем случае ответить на вопрос о том, 
какая из сравниваемых систем лучше, если, например, ßi>ßj, но

Критерии 6 и 7 являются различными вариантами так называ
емого энергетического критерия. Критерий 6 используется в [160, 
с. 225] для сравнительной оценки бинарных систем с 4M, одна 
из которых (і-я) использует оптимальный некогерентный способ при
ема, а вторая (/-я) — когерентный. Оценка производится по оце
ночному параметру т]е, определяющему энергетический проигрыш 
і-й системы перед /-Й:

где Н2еі и Н2еj — отношения энергий сигнала (Ес) к спектраль
ной плотности мощности помехи ( ѵ 2 о )  на входе приемников і и 
/-й систем соответственно.

Поскольку значения ѵ 2 о  в сравниваемых системах одинаковы, 
то вместо (4.1) можно записать

Если, наконец, положить т; =Xj, что эквивалентно условию 
Ri=<Rj (в [160] равенство R i =  R j  подразумевается, поскольку срав- 
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ниваемые системы отличаются только способом приема), то вместо 
(4.3) получим

Г]й =  Рсі/Рсі- (4.4)
Величину т]е в интерпретации ее выражением (4.4) уместнее, 

по-видимому, назвать проигрышем по мощности. Кстати, дальше в 
[160, с. 253] при сравнении оптимального некогерентного прием
ника с приемником, осуществляющим узкополосный прием по 
огибающей, оценочный параметр т)в понимается именно в таком 
смысле.

Критерий 7 называется в (.208] критерием энергетической эф
фективности и определяется значением энергии сигнала, необхо
димым для передачи двоичной единицы информации при задан
ных спектральной плотности мощности помехи и помехоустойчи
вости. Математически этот критерий определяется выражением

Р£ =  Яс/ѵ2Я. (4.5)

Легко показать, что критерии 6 и 7 совпадают, если наложить 
условие =  Действительно, если использовать критерий ßE 
для сравнительной оценки і и /-й систем, то выигрыш (проигрыш) 
по энергетической эффективности определится в этом случае вы
ражением

Ъе і _  Ра vq/К / _  Ра
Е  $E j  Vq£ R i  Pci Pci 

что совпадает с (4.4).
Следует, однако, отметить и различие между этими критери

ями. Оно состоит в том, что критерий 6 в интерпретации оценоч
ного параметра выражением (4.4) применим для случая, когда 
скорости передачи информации и занимаемые полосы частот рав
ны для сравниваемых систем1), а в критерии 7 занимаемая поло
са частот вообще не учитывается.

Сопоставляя критерии 4 и 5 с критериями 6 и 7, можно убе
диться, что вторые являются частными случаями первых при оцен
ке по коэффициентам ß (критерий 4) или ß2i (критерий 5).

Отметим также, что всем критериям группы II (кроме крите-
_  X

рия 6) свойственен недостаток, присущий критериям вида Z =  ——•

(смысл этого недостатка рассмотрен выше при анализе крите
рия 2).

К р и т е р и и  г р у п п ы III. Критерии этой группы появились в 
результате попыток преодолеть недостатки критериев групп I и 
II. Критерий 8 рекомендуется его автором как «единая общетехни- *)

*) Равенство занимаемых полос частот также вытекает из того, что срав
ниваемые системы отличаются лишь способом приема.
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чѳская характеристика системы связи». Математически этот кри
терий записывается в виде [46]

Q =  Sr\, (4.6)

где S = — 101gPC6; r\ =  R/C.
Лучшей считается та система, которая «при заданных условиях 

(заданной эффективности и помехоустойчивости) обладает наи
большим значением добротности Q». В такой словесной формули
ровке оценка по значению Q однозначна и учитывает все сущест
венные параметры системы связи, поскольку С = С ( Af2 , Рс, ѵ2о). 
Более детальный анализ показывает, однако, что эта однозначность 
лишь кажущаяся. Действительно, коэффициенты эффективности ß, 
Y и ті связаны соотношением [47]

У] =  У І i°g (i + J - ) (4.7)

Если положить, что для сравниваемых і ц }-й систем выполня
ется условие Si — Sj, то лучшей будет та система, для которой боль
ше ту Но из (4.7) видно, что одно и то же значение ц может быть 
получено при различных сочетаниях значений ß и у. К этому сле
дует добавить, что одинаковые значения ß (или у) также могут 
быть получены при различных сочетаниях параметров R u h 2 (или 
R и ). Наконец, оценка по критерию Q может не совпадать с 
оценкой по параметрам ß или у, что также видно из (4.7).

Критерий 9 введен как «наиболее общий критерий оценки раз
личных систем связи, который включает в себя все основные пока
затели работы системы связи» [153]. В качестве такого критерия 
предлагается объем сигнала, необходимый для передачи единицы 
информации с заданной достоверностью, равный

Vc = ( P cbfz)lR.  (4.8)

Лучшей считается система, имеющая меньший объем сигнала 
Ѵс при заданных значениях РСб и ѵ2о. В такой интерпретации кри
терий объема сигнала Ѵс дает однозначную оценку и включает все 
существенные параметры системы (основные показатели работы по 
терминологии [153]). Правда, дополнительно накладывается также 
условие равенства скоростей передачи информации в сравниваемых 
системах, так что критерий объема сигнала превращается, по су
ществу, в критерий «площади» сигнала, равный с учетом (4.8).

Sc =  PcA/ 2 , (4.9)

однако это не меняет существа дела.
Вопрос сводится к тому, чтобы установить, можно ли произве

дение Рс|Д/2 считать пригодным для практических оценок. Как по
казано при анализе критерия 2, ответ на этот вопрос должен быть 
отрицательным, поскольку критерий S C =  PcAf £ — составной, ви
да Z—xy.140



Можно показать также, что (4.9) приводится к виду
D2 ѵ2

Se =  PcA/ 2 = - ^ “ f (4.10)

где ß и у — коэффициенты эффективности (критерий 4).
Сравнивая (4Л0) и (4.7), легко убедиться, что критерии 8 и 9 

выражаются через те же коэффициенты ß и у. Однако функцио
нальные зависимости г| и Sc от ß и у имеют различный характер, 
что делает критерии 8 и 9 несовместимыми.

Отдельно рассмотрим вопрос об оценке СПДИ по коэффициен
ту р (критерии 3, 4, 8), основываясь на (131]. По определению ко
эффициент р есть отношение реальной скорости передачи информа
ции (R) к пропускной способности (С) канала связи оцениваемой 
СПДИ. Поскольку пропускная способность определяет максималь
но возможную скорость передачи, то значение р = Д /С  показывает 
степень использования пропускной способности. В то же время в 
литературе встречаются замечания и даже возражения относитель
но целесообразности использования критерия т) для оценки СПДИ. 
Например, в (169] говорится: «Так как способы идеального коди
рования в настоящее время неизвестны, мы отказываемся от ис
пользования емкости канала, как меры качества системы»1). Нель
зя не учитывать и того, что в большинстве работ критерий р не 
используется.

Для уяснения целесообразности использования критерия р для 
оценки СПДИ обратимся к смыслу понятия пропускной способнос
ти. Это понятие введено в (174] как максимально возможная ско
рость передачи информации при сколь угодно малой вероятности 
ошибки. Эта скорость может быть достигнута при условии, что пе
редаваемая информация закодирована некоторым идеальным об
разом. Способы идеального кодирования вообще неизвестны, но су
щественно, что кодируются последовательности символов переда
ваемого сообщения, длительность (Т) которых в пределе стремится 
к бесконечности. Это означает, что передача сигнала задержива
ется также на время Т. На такое же время задерживается расшиф
ровка принятого сигнала, так что общее время задержки равно 2Т, 
Кроме того, с ростом Т увеличивается сложность кодера и декоде
ра, главным образом, из-за увеличения объема памяти этих уст
ройств. Ясно, что пропускная способность реально достигнута быть 
не может, а можно говорить лишь о степени приближения к ней 
при конечных значениях Т и конечной сложности аппаратуры.

Аналогичные выводы сделаны и Шенноном в некоторых рабо
тах. Например, в (176] говорится: «Вообще же говоря, скорость С 
не может быть в действительности достугнута; к ней можно толь
ко приближаться ів пределе, используя все более и более сложные 
способы кодирования и при все большем запаздывании в работе пе- 
рёдатчика и приемника». іВ (175] проводится по сути та же мысль»: 
«Такая система не может быть осуществлена ни при каком конеч- *)

*) Под емкостью канала в [169] понимается его пропускная способность.
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ном процессе кодирования, но к ней можно приблизиться настоль
ко, насколько это желательно».

Таким образом, пропускная способность — это математическая 
абстракция, недостижимая ни в какой реальной СПДИ. Однако ее 
можно считать хорошей оценкой предельно достижимой скорости 
передачи информации.

Рассмотрим недостатки оценки СПДИ по критерию т] =  Д/С., 
Один из них (остальные будут рассмотрены дальше) состоит в 
следующем. В реальной СПДИ вероятность сбоя (РСб) всегда ко
нечна, причем Рсб и R функционально связаны между собой таким 
образом, что с уменьшением R уменьшается и РСб- Поэтому для 
реальной СПДИ нужно указывать не только значение R, .но и зна
чение Рсб- В идеальной же СПДИ достаточно указать лишь зна
чение C =m ax R, поскольку при этом .всегда РСб—ПТ Отсюда видно,

R
что сравнение реальной СПДИ с идеальной по критерию ц =
производится при неравноправных условиях, поскольку в идеаль
ной СПДИ Р Сб—И), а в реальной РСб — конечная величина. Кроме 
того, такая оценка неоднозначна и зависит от значения Рсб в реаль-
ной СПДИ. По существу, ті=т) (Рсб), так что критерий т) =  —  неод

нозначен без указания величины Рсб, при которой он определяется.
Другой недостаток оценки по критерию ц состоит в том, что в 

нем не учитываются тактико-технические и экономические сообра
жения. Покажем это. В соответствии с критерием г) лучше та 
СПДИ, гдет] больше. Увеличение т) возможно лишь за счет увели
чения R (при C =const), причем в пределе R^-C. Приближения R 
к С можно добиться лишь путем усложнения аппаратуры и допу
щения больших задержек сигнала. Это означает, что по мере при
ближения R к С тактико-технические и экономические характери
стики (сложность, вес, габариты, надежность, стоимость и т. д.) 
будут ухудшаться, и неизбежно наступит такая ситуация, когда 
дальнейшее приближение R к С станет нецелесообразным. Подоб
ная точка зрения высказана и Шенноном в [175]: «К несчастью, при 
попытках достичь идеала (т. е. R-+-C — прим, авт.) передатчик и 
приемник с необходимостью становятся все более и более слож
ными и возрастают задержки. В силу этих причин наступает мо
мент, когда устанавливается некоторое экономическое равновесие 
между различными факторами»1). Таким образом, реально имеет 
смысл приближаться к С не сколь угодно близко, а лишь на неко
торое конечное расстояние, определяемое тактико-техническими и 
экономическими соображениями.

По-видимому, здесь уместна аналогия из области механики. 
Известно, что максимально возможная в природе скорость равна 
скорости света. Тогда можно было бы для оценки транспортных 
средств ввести по аналогии «коэффициент использования скорости

‘) К сожалению, это весьма ценное замечание не .привлекло должного вни
мания и не было развито.
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света», равный отношению скорости данного транспортного средст
ва к скорости света. При таком способе оценки сверхзвуковой са
молет ТУ-144 должен быть признан плохим, поскольку '«коэффи
циент использования скорости света» для него равен всего (при
мерно) 2 - 1СЕ8. Абсурдность такого способа оценки очевидна. Но* 
ведь он вполне аналогичен оценке СПДИ по критерию тр

Если уж оценивать СПДИ по критерию, определяемому как от
ношение реальной скорости к некоторой предельной, то вместо С 
следует ввести предельно рациональную скорость /?Пр, т. е. вместо*

R Rопределения ц как —  использовать определение р = ----
б Rnp

Значение Rap должно определяться с учетом тактико-технических к 
экономических соображений1).

Некоторое представление о соотношении между Ящ> и С дает 
встречающееся в литературе мнение о том, что практическим, 
пределом удельной скорости передачи информации является 1 бит/с 
на 1 Гц полосы КС. В то же время удельное значение С 
при типичном для современных систем дальней связи отношении 
мощностей сигнала и помехи, равном 20 дБ, составляет 6 бит/с на 
1 Гц. Следовательно, С « 6 /? Пр- Если даже допустить, что удельное 
значение Rnp равно (2-^3) бит/с на 1 Гц (имеются сведения, что та
кие удельные скорости достигнуты в некоторых эксперименталь
ных, довольно сложных, системах), то и в этом случае С ж  (2ч- 
Ч-3)і/?пр-

Как видно, разница между С и Rnр достаточно существенна. В- 
этом свете высказывания о крайнем несовершенстве существую
щих СПДИ и возможностях их коренного улучшения, базирующие
ся на том факте, что обычно 1 (37], представляются необосно
ванными.

Определение значения является чрезвычайно сложной зада
чей (131], пути решения которой пока едва намечаются, так что ис
пользование понятия ДПр для оценки СПДИ практически невоз
можно. Однако, как будет показано в следующих параграфах, су
ществуют другие способы оценки СПДИ, вовсе не требующие при
влечения таких понятий, как С или Rnр.

Проведенный выше обзор и анализ существующих критериев 
показывает, что положение в этой области весьма неблагополучно. 
Об этом свидетельствует уже сам факт наличия множества крите
риев, методика и области применения которых определены весьма 
нечетко, оценки по различным критериям трудно сопоставимы (а 
иногда вообще несопоставимы), многие критерии обеспечивают 
лишь кажущуюся однозначность оценки и т. д. Причина этого 
кроется в том, что рассмотренные критерии формулировались в 
значительной мере на основе эвристических соображений, а не на 
единой методологической основе. Появление все новых и новых

‘) Применительно к рассмотренному выше примеру аналогом Rnр является 
предельно рациональная скорость для транспортной авиации, определяемая так
тико-техническими и экономическими соображениями.
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критериев, как правило, без сопоставления их с уже существующи
ми способствовало выработке облегченных представлений о важно
сти выбора критерия вообще. В некоторых работах критерий при
нимается без каких бы то ни было обоснований (или эти обоснова
ния весьма поверхностны), формулируется нечетко (иногда труд
но понять, какие параметры в сравниваемых системах полагаются 
равными) и т. д.

4.2. МЕТОДОЛОГИЯ ФОРМИРОВАНИЯ КРИТЕРИЕВ ОЦЕНКИ

Прежде чем приступить к формированию критериев, необхо
димо выработать требования, которым они должны удовлетво
рять. Такие требования были сформулированы в [130, 142]. В до
полненном и расширенном виде они формулируются следующим 
образом:

— учет всех существенных параметров системы;
— однозначность оценки;
— широкая область применения;
— пригодность для интерпретации в технико-экономических 

терминах;
— возможность синтеза оптимальной системы (по крайней ме

ре, из некоторого класса систем) и исследования поведения оценоч
ного параметра в окрестностях его экстремума;

— простота в математическом смысле и доступность для физи
ческих измерений.

Рассмотрим более подробно каждое из них.
У ч е т  в с е х  с у щ е с т в е н н ы х  п а р а м е т р о в  с и с т е м ы .  

Это .требование вполне очевидно и вопрос заключается лишь в том, 
какие параметры для данного этапа оценки считать существенны
ми. Этот вопрос должен решаться в каждом конкретном случае с 
учетом назначения системы, условий ее работы, влияния величины 
того или иного параметра на сложность системы, ее стоимость 
и т. д. При выборе существенных параметров требуется большая 
эрудиция, поскольку невозможно указать достаточно формализо
ванные правила такого выбора.

Из табл. 4.1 видно, что в существующих критериях учитываются 
следующие параметры: помехоустойчивость (Рсб), скорость пере
дачи информации (R),  мощность сигнала (Ре), занимаемая полоса 
частот (Аfz ) и спектральная плотность мощности помехи (ѵ )̂. 
Правда, в некоторых случаях учитывается лишь один из парамет
ров R и А /£ , но только для придания критерию оценки однозначно
сти, а не потому, что отбрасываемый параметр вообще полагается 
несуществен н ы м.

Включение в число существенных лишь перечисленных парамет
ров СПДИ следует рассматривать как вынужденный компромисс 
между полнотой охвата свойств оцениваемой систёмы и сложно
стью оценки. По крайней мере, в некоторых случаях желательно 
было бы включить в число существенных и другие параметры 
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СПДИ. Например, в і[213] к ним добавляется также время задерж
ки информации. Правда, в данном случае время задержки исполь
зовано как мера сложности аппаратуры, поскольку рассматривает
ся задержка из-за кодирования. Но этот параметр может оказать
ся существенным и по тактическим соображениям.

В других специфических условиях могут оказаться существен
ными такие параметры, как скрытность и (или) секретность, вес 
системы, аппаратурная надежность, мобильность, скорость раз
вертывания н т. д. Нужно также учитывать, что способы оценки 
этих дополнительных параметров и их связь со структурой СПДИ 
изучены весьма недостаточно (см. § 3.6). Поэтому в подавляющем 
большинстве случаев к числу существенных для теоретического 
этапа оценки СПДИ следует отнести лишь параметры Рсб, R, Рс, 
А/2 и ѵ02 , а остальные рассматривать на следующих этапах.

О д н о з н а ч н о с т ь  о це нки .  Это требование также вполне 
очевидно. Действительно, если применяемый критерий дает неодно
значную оценку, то все остальные его достоинства (учет всех суще
ственных параметров, широкая область применения и т. д.) не мо
гут компенсировать этого недостатка, за исключением, быть может, 
некоторых частных случаев.

Ш и р о к а я  о б л а с т ь  п р и м е н е н и я .  Следует стремиться 
к тому, чтобы область применения критерия была по возможности 
широкой. Во всяком случае критерий должен обеспечить возмож
ность оценки, по крайней мере, в пределах одного класса си
стем.

П р и г о д н о с т ь  д л я  и н т е р п р е т а ц и и  в т е х н и к о 
э к о н о м и ч е с к и х  т е р м и н а х .  Это требование вытекает из то
го, что в конце концов (после проведения всех этапов оценки), си
стема оценивается по технико-экономическим показателям. Следо
вательно, оценка на теоретическом этапе также должна допускать 
возможность интерпретации в технико-экономических терминах.

В о з м о ж н о с т ь  с и н т е з а  о п т и м а л ь н о й  с и с т е м ы  (по 
крайней мере, из некоторого класса систем) и исследования пове
дения оценочного параметра в окрестностях его экстремума. Это 
требование не является абсолютно обязательным. Действительно, 
если бы был найден критерий, пригодный только для анализа сис
тем (например, для оценки систем с известной структурой), то он 
мог бы найти широкое применение, поскольку перебор систем дает 
возможность выбрать лучшую из рассмотренных. Однако естест
венно потребовать, чтобы критерий давал возможность также и 
синтезировать оптимальные системы, по крайней мере, в пределах 
одного класса.

Точная реализация рассчитанных параметров невозможна. Рас
четные значения параметров также вычисляются приближенно как 
по причине чисто вычислительных трудностей, так и ввиду прибли
женности используемой модели системы. Кроме того, поскольку, 
по крайней мере, часть параметров системы изменяется под дейст
вием различных факторов (старение, изменение климатических 
условий и т. д.), то целесообразно исследовать поведение оценоч
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ного параметра в окрестностях его экстремума. Может оказаться, 
что рациональнее выбрать систему, худшую по номинальному зна
чению экстремума оценочного параметра, если его изменения в ок
рестности экстремума меньше, чем у конкурирующей системы.

П р о с т о т а  в м а т е м а т и ч е с к о м  с м ы с л е  и д о с т у п 
н о с т ь  д л я  ф и з и ч е с к и х  и з м е р е н и й .  Простота математи
ческого выражения всегда желательна, поскольку это упрощает вы
числения. Кроме того, простые выражения легче запоминаются и 
облегчают прикидочную оценку систем, что способствует формиро
ванию ориентировочных интуитивных оценок. Хотя последнее со
ображение может показаться не очень существенным, на самом де
ле оно имеет большое значение, поскольку первичный отбор систем, 
как правило, производится на основе именно таких интуитивных 
оценок.

Требование возможности физических измерений оценочного па
раметра вряд ли нуждается в особых пояснениях. Действительно, 
если рассчитанная величина не поддается измерениям (или слиш
ком сложна для измерений), то невозможно (или трудно) прове
рить, насколько близка реализованная система к рассчитанной.

Легко видеть, что большинство требований изложено в терми
нах, допускающих довольно свободную трактовку. Кроме того, пе
речень этих требований, составленный на основе эвристических 
соображений, по-видимому, не является единственно возможным. 
Тем не менее можно утверждать, что наличие перечня требований 
оказывает полезное дисциплинирующее воздействие на всех этапах 
формирования критерия.

Учитывая сформулированные требования, можно приступить к 
разработке методологии формирования критерия. Наиболее общим 
является подход к этому вопросу, развиваемый в теории больших 
систем. Понятие «большая система» связывается не с делени
ем систем на «большие» и «малые», а означает, прежде всего, 
применение системного подхода к их изучению [68]4).

При системном подходе учитывается вся объективная слож
ность систем, состоящая в том, что их поведение определяется 
большим числом взаимосвязанных факторов. Особенностью систем
ного подхода является также то, что система рассматривается не 
изолированно, а как подсистема более общей системы (системы бо
лей высокого ранга). Но последняя, в свою очередь, является под
системой еще более общей системы, так что последовательное при
менение этого принципа неизбежно приводит к необходимости рас
сматривать системы глобального или даже космического масшта- *)

*) В качестве синонимов термина «большая система» используются термины 
«сложная система» и «система большого масштаба», а сама эта научная дис
циплина называется также «системотехника». Близкой к ней является научная 
дисциплина, называемая «исследование операций», «теория исследования опера
ций», «управление операциями» и др. В [:147] поясняется, что разница между ис
следованием операций и системотехникой сводится к непринципиальным дета
лям. В дальнейшем для определенности будем пользоваться термином «иссле
дование операций».14Б



бов, что практически невозможно. Выход заключается в том, что 
ранг более общей системы, учитываемой при системном анализе, 
ограничивается, а системы более высокого ранга вообще не учиты
ваются или, в крайнем случае, учитываются грубо.

Нетрудно понять, что системный подход всегда оставляет из
вестную долю неопределенности относительно истинных качеств 
системы при ее оценке. Очевидно также, что результаты системно
го анализа в той или иной мере субъективны, однако это не недо
статок системного подхода, а признак реалистического отношения 
к объективно существующей сложности окружающего мира.

Покажем, что формирование критерия должно базироваться на 
концепции задачи об оптимальном распределении ресурсов — од
ной из наиболее общих содержательных задач исследования опе
раций. Две модификации этой задачи (обратная и прямая) мож
но сформулировать как задачи на: а) минимизацию затрат, необ
ходимых для достижения заданной эффективности; б) максимиза
цию эффективности при заданных затратах [137]‘).

Легко видеть, что концепция задачи об оптимальном распреде
лении ресурсов является универсальной, поскольку охватывает все 
мыслимые постановки задачи оптимизации. Поэтому вполне можно 
согласиться с авторами [171], трактующими задачу об оптимальном 
распределении ресурсов, как основной постулат исследования опе
раций.

В соответствии с двумя модификациями задачи об оптимальном 
распределении ресурсов введем две модификации критерия оцен
ки. Тогда критерием оценки являются:

а) значение затрат при фиксированной эффективности;
б) значение эффективности при фиксированных затратах.
Рассмотрим способы определения затрат и эффективности. За

траты определяются совокупностью израсходованных ресурсов, ко
торые в терминах экономики являются товарами. Всеобщим экви
валентом стоимости товара являются деньги. Следовательно, уни
версальным способом вычисления затрат является представление 
их в денежном выражении. Поскольку денежное выражение стои
мости товара называется его ценой, то затраты можно трактовать 
как цену, уплаченную за достижение некоторого уровня эффектив
ности системы.

Не следует, конечно, забывать, что цена товара является вооб
ще условной, поскольку ее абсолютно объективное определение 
принципиально невозможно. Кроме того, цена подвижна, она ме
няется в зависимости от многочисленных факторов. Тем не менее 
объективная реальность состоит в том, что категория цены продол
жает оставаться и останется в обозримом будущем всеобщим эк
вивалентом стоимости товара.

’) В литературе встречаются и другие словесные формулировки, имеющие 
тот же смысл. В этом легко убедиться, обратившись, например, к 121, 22, 28, 
147, 171].
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Иногда предпочитают выражать затраты другой, не денежной 
мерой. Например, при конструировании систем, предназначенных 
для размещения на космических ракетах, обычно ставится зада
ча сделать объем и вес системы минимальными1). Определение 
объема и веса значительно легче, чем цены, и именно в этом со
стоит преимущество такого способа измерения затрат. То, что объ
ем и вес характеризуют затраты, несомненно. Однако если рас
смотреть вопрос глубже, то окажется, что дело, в конце концов, 
сводится к деньгам. Действительно, требование минимизации объ
ема и (или) веса системы обусловлено стремлением уменьшить 
стартовый вес ракеты, на которой эта система размещена, а умень
шение стартового веса, в конце концов, означает уменьшение де
нежных затрат. Когда заказчик требует минимиза-ции объема и 
(или) веса системы, то он должен заранее убедиться, что суммар
ные затраты на весь ракетный комплекс при этом будут меньшими, 
чем в случае, когда эти параметры системы превышают минималь
ные (заданные). На этом примере видно, что выражение затрат не 
денежной мерой является таковым лишь для конструктора данной 
системы. Конструктору же (или заказчику) всего комплекса избе
жать денежной оценки невозможно.

Чтобы не вводить новых терминов, будем пользоваться поня
тием цены также и в тех случаях, когда она выражается не денеж
ной мерой, т. е. будем понимать цену в широком смысле.

Понятие эффективности систем вообще строго не определено 
[40], что следует также из рассмотрения, приведенного в § 4.1. Од
нако любая оценка эффективности основана на учете тех внешних 
параметров системы, которые определяют ее качество с точки зре
ния потребителя2). Если множество таких параметров есть {у} =  
=  {уіѵ , уh}, то эффективность (F) в общем случае может быть 
представлена в виде некоторой функциональной зависимости

F =  F{уь . . yk). (4.11)

Дело сводится, следовательно, к установлению вида функции F 
(4.11). Рассмотрим возможность решения этого вопроса при нало
жении на параметры у*6 {у}, i = l ,  k, являющиеся аргументами 
функции F, условия самостоятельной значимости. Это означает, 
что ухудшение любого из них не может быть компенсировано улуч
шением других. Если принять это условие (аргументация в пользу 
его разумности будет приведена ниже), то каждому фиксированно

*) Практически задача чаще формулируется так: объем и(или) вес системы 
не должны превышать заданных значений. Однако суть дела от этого не ме
няется. Действительно, заказчик формулирует свои требования, исходя из реаль
но достигнутого .в данной области, так что «заданные значения» обычно близки 
к реально достижимым. Бели же исполнитель сумеет сделать объем и (или) вес 
меньшими заданных і(при прочих равных условиях), то заказчик возражать 
против этого не станет.

2) Вопрос о выборе этих параметров будет подробно рассмотрен в § 4.4. 
Здесь укажем только, что для БПДИ к ним относится, в первую очередь, ско
рость передачи информации .и помехоустойчивость.
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му значению F соответствует одно и только одно сочетание 
у£6 {у}, і = |1, k, а функция F вырождается в совокупность своих ар
гументов, так что вместо (4.11) получим

F =  (yu ■ • Ук)> (4.12)
где (уі,..., уь) — совокупность значений параметров1) у$£ {у}.

Для модификации «а» критерия оценки фиксированная эффек
тивность запишется в виде

у£ =  const, і =  1, k. (4.13)
Для модификации «б» однозначное определение эффективности 

возможно только при отождествлении ее со значением одного из 
параметров у» 6 {у} при фиксированных значениях остальных. В 
этом случае из (4.12) получим

^  =  (У<?6{у}> у,-=  const, i =  k, і ф  q). (4.14)
Для обоснования разумности наложения на параметры 

у,• 6 {у} условия самостоятельной значимости обратимся к их 
смыслу. Прежде всего, укажем, что из проведенного в § 4.2 анали
за вытекает неприемлемость использования в множестве {у} со
ставных параметров. А это и означает, что каждый из параметров 
уі 6 {у} характеризует определенное качество системы, имеющее 
самостоятельное значение. Например, скорость передачи информа
ции и помехоустойчивость характеризуют самостоятельные потре
бительские качества СПДИ, и ухудшение одного из них не компен
сируется (для потребителя) улучшением другого. Действительно, 
если требуется СПДИ со значениями скорости передачи информа
ции Ri и помехоустойчивости РСбі, а получено і/?,' < /? і, Р'сб1 <  
<іРсбь то такая СПДИ неприемлема, хотя помехоустойчивость в 
ней и лучше требуемой.

Выражение (4.13) можно рассматривать, как математическую 
запись цели функционирования системы. В связи с этим параметры 
уt б {у} будем называть целевыми. Параметр yq 6 {у} в (4.14), 
отождествляемый с эффективностью системы, назовем главным це
левым параметром, а остальные у, 6 {у}, іФя  — неглавными.

Выбор цели имеет первостепенное значение и производится в 
два этапа — сначала в виде словесного (неформального) описа
ния, основанного на анализе работы рассматриваемой системы в 
составе системы более высокого ранга, а затем в математическом 
(формальном) виде. С точки зрения дальнейших математических 
выкладок наиболее важен второй этап, поскольку их сложность 
зависит от количества и характера выбранных целевых параметров. 
Но количество и характер выбранных целевых параметров в зна
чительной степени зависят также от глубины качественного анали
за на первом этапе. Впрочем, формализация цели функционирова
ния тоже в значительной степени основана на логике и интуиции,

*) В геометрической интерпретации (4.Ій) можно записать в форме вектора 
Р =  (Уь • ■ У*).

149



поскольку формализованная математическая модель должна быть 
достаточно простой для дальнейшего решения и в то же время до
статочно хорошо отражать истинное положение вещей. Оценка 
степени «достаточности» — это и есть искусство исследователя.

Часто при проектировании систем цель задается заказчиком, 
однако это лишь означает, что задача выбора цели перекладывает
ся на заказчика.

С учетом сделанных разъяснений относительно способов выра
жения затрат и эффективности дадим следующие окончательные 
формулировки двух модификаций критерия оценки, назвав их кри
териями цены и эффективности:

а) критерий цены определяется значением цепы системы при 
фиксированных значениях целевых параметров;

б) критерий эффективности определяется значением главного 
целевого параметра при фиксированных значениях неглавных це
левых параметров и цены системы *).

Ресурсы, которые могут быть использованы для достижения це
ли функционирования системы, имеют те или иные ограничения. 
Эти ограничения, естественно, также должны быть учтены при 
оценке систем по любому критерию.

Покажем, что определенные, таким образом, критерии оценки 
удовлетворяют сформулированным в начале этого параграфа тре
бованиям. Они позволяют учесть все существенные параметры си
стемы. Действительно, существенными следует считать целевые па
раметры и ресурсы. Никаких ограничений на число таких парамет
ров не налагалось. В то же время указанные критерии обеспечи
вают однозначность оценки. Это следует из того, что оценка про
изводится по одному показателю (оценочному параметру) — цене 
или эффективности. Критерии имеют широкую область применения, 
так как они сформулированы на основе задачи об опти
мальном распределении ресурсов, имеющей универсальный харак
тер и являющейся основным постулатом исследования операций. 
Требования пригодности оценки для интерпретации в технико-эко
номических терминах также выполняются. Особенно отчетливо это 
видно для критерия цены, поскольку его оценочный параметр — 
цена системы — непосредственно выражается в технико-экономи
ческих терминах. Для критерия эффективности это можно сделать 
косвенным способом: вычислить цену худшей из двух сравнивае
мых систем при значении главного целевого параметра, равном 
значению, достигнутому в лучшей из систем, а затем сопоставить 
их цены.

Требование возможности синтеза оптимальной системы и ис
следования поведения оценочного параметра в окрестностях его 
экстремума также выполняются для сформулированных критериев, 
поскольку дело сводится, в принципе, к решению задач на поиск

’) В {22] критерий цены [рассматривается как одна из модификаций крите
риев эффективности. По нашему мнению, такое обобщение нецелесообразно.
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экстремума и анализу функций в некотором интервале изменения 
их аргументов.

Практические ограничения сводятся к тому, что не всякие 
задачи такого рода разрешимы. Следовательно, вопрос переносит
ся в плоскость введения упрощений, при которых задача станет 
разрешимой. Можно усилить это требование в том смысле, чтобы 
решение выполнялось достаточно простыми методами. По сущест
ву, эти требования смыкаются с требованиями простоты оценки в 
математическом смысле.

Наконец, последнее требование состоит в том, чтобы оценка 
была доступной для физических измерений. Очевидно, что оценка 
в виде цены системы удовлетворяет этому требованию. Также и 
оценка по значению главного целевого параметра не противоречит 
ему, поскольку этот целевой параметр всегда измеряется мерой, 
доступной для физических измерений.

Для формирования математического выражения критериев рас
смотрим сначала функциональную модель задач об оптимальном

•вся о в и ы е______ обозначения  :
лоток . ___ информационные-. управляющие

Т ресурсов '  связи ’ связи
Рис. 4.1
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распределении ресурсов. Такая модель представлена на рис. 4.1. 
Система характеризуется множеством внутренних параметров

=  öp}. (4.15)
определяющих ее структуру. Каждый член множества может изме
няться в пределах

0/ мин <  Ö» <  Öi макс Öf 6 {ö}, (4.16)
причем некоторые параметры могут принимать в указанном диапа
зоне любые значения, а другие — только дискретные. Некоторые 
внутренние параметры могут принимать только фиксированные 
значения 6і='6го. Их совокупность образует подмножество {6о}. Ес
ли подмножество внутренних параметров, допускающих изменения 
в некотором диапазоне, обозначить {бі}, то {6} =  {6о} +  {6і}.

Изменение внешних параметров системы возможно лишь за 
счет изменения внутренних параметров, принадлежащих подмно
жеству {6і}. Отнесение того или иного внутреннего параметра к 
подмножествам {6о} или {бі} производится при формировании мо
дели.

Функционирование системы обеспечивается двумя источниками 
ресурсов I и II рода. К ресурсам I рода отнесем такие, которые 
действительно расходуются в процессе функционирования систе
мы: горючее, электроэнергия, сырье, конструкционные материалы 
и т. д. Такие же ресурсы, как объем, вес, полоса частот и т. д., ко
торые не расходуются в процессе функционирования, назовем ре
сурсами II рода. Поясним эту особенность ресурсов. Пусть, напри
мер, в процессе функционирования СИДИ занимает некоторую по
лосу частот Д/2 . Однако после прекращения функционирования 
эта полоса полностью «восстанавливается» и может быть исполь
зована для работы других систем связи1). То же самое справедли
во по отношению к объему, занимаемому некоторой системой: по
сле прекращения ее функционирования и перемещения на другое 
место (или демонтажа) занятый объем полностью «восстанавлива
ется» для использования («потребления») другими системами.

Различие в функциональном использовании ресурсов I и II рода 
состоит в том, что первые могут потребляться в произвольных ко
личествах (в некотором диапазоне), а вторые однозначно опреде
ляются внутренними параметрами системы. Например, мощность 
передатчика (ресурс I рода) можно установить произвольно, а за
нимаемая полоса частот (ресурс II рода) полностью определяется 
количеством частотных позиций сигнала, разносом между ними 
и т. д. (внутренние параметры СПДИ).

Функциональная модель рис. 4.1 содержит управляющее уст
ройство, регулирующее значения внутренних параметров системы 
и потребление ресурсов I рода. Источник ресурсов I рода содержит 
множество ресурсов

_________  ИЛИ

’) На эту особенность радиоспектра, как ресурса, указывается также в [51].
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на которые наложены ограничения

ХІІ мин <  хп <  ХІІ макс, і =  Т 7 Т . (4.18)
Источник ресурсов II рода содержит множество ресурсов

{ ХІі) =  { ХІІѴ • • ’ ХІІт) ’ (4.19)
имеющих ограничения вида 1)

хI/імин ^  *//,- ^  -̂ //імакс, г =  1, т. (4.20)
Информация об используемых ресурсах поступает в вычисли

тель расходов, определяющий цену системы по алгоритму
Ц =  Ц ( х ІѴ . . хІп, х!п , . . x//m) • (4.21)

Модель содержит также вычислитель целевых параметров, оп
ределяющий их значение по алгоритму

Уі =  Уі (öi, . . ., öp, xI{, . . ., ■*/„), i =  1, k, (4.22)
для чего в вычислитель поступает информация о состоянии мно
жеств {6} :и {хі}.

Вычислитель потребляемых ресурсов II рода, работающий по 
алгоритму

хііі~  хін^> i’ • • ■’ ®р)’ i — 1, tti, (4.23)
определяет расходование ресурсов II рода.

Из функциональной модели хорошо видна разница между ре
сурсами I и II рода: расходование первых не зависит от внутрен
них параметров системы, и они непосредственно влияют на значе
ние целевых параметров, а расходование вторых однозначно опре
деляется внутренними параметрами системы, и они не влияют на 
значения целевых параметров непосредственно. Общим в них, что и 
обусловило отнесение их к ресурсам, является то, что они опреде
ляют расходы (цену).

Управляющие воздействия вырабатываются в управляющем 
устройстве на основе обработки поступающей информации о дей
ствительных значениях уь і =  1, k и Ц. Сюда же из блока памяти 
поступает информация о заданных значениях целевых параметров. 
Работа управляющего устройства зависит от выбранного критерия. 
Если выбран критерий цены, то управляющее устройство выраба
тывает такие управляющие воздействия, чтобы обеспечить

Ц =  тіпЦ. (4.24)
6, е (бі)

Если же выбран критерий эффективности, то вырабатываемые уп
равляющие воздействия направлены на получение

Уд =  шах (шіп) уд. (4.25)

‘) Во .избежание недоразумений укажем, что использованные здесь обозна
чения л и ш н е  имеют ничего общего с числом элементарных символов в кодовой 
комбинации (п) и числом позиций сигнала (т).
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В этом случае из блока памяти в управляющее устройство вво
дится также информация о заданной величине расходов (цене).

При работе управляющего устройства по любому из двух кри
териев в него вводится также из блока памяти информация об ог
раничениях на 6,-, х\і и хщ, определяемых соответственно (4.16), 
(4.18) и (4.20), и действительных значениях этих параметров.

Теперь можно построить математическую модель системы 
Модель состоит из трех групп математических выражений. іВ .пер
вую входят уравнения, являющиеся алгоритмами вычислителей 
целевых параметров, потребляемых ресурсов II рода и расходов:

ІІ А у> U p , -''y p  . • •> */„). 1=1,  k).

xin ~~ XIIi ■ . Sp), i — 1, m

£5 II j-: •’ X\n' XIIV ■ ■ -  XUm)

(4.26)

Вторую группу выражений составляют ограничения на значения 
внутренних параметров системы и ресурсы:

^і'мин ^  ^  макс>  ̂ 1 > Р

ХІІ м ин ^  Х П ^/ім акс, І =  1 ,  П 

ХI/(Мин ^  ХІи ^  ХІІІ макс, і =  1, т

(4.27)

Как говорилось выше, множество {6} распадается на два под
множества — {6о} и {6і}, в которые входят соответственно внут
ренние параметры с фиксированными значениями и внутренние па
раметры, допускающие изменения в некотором диапазоне. Эти 
подмножества должны быть выделены в (4.27) на основе анализа 
предъявляемых к системе требований, сложности оценки при отне
сении того или иного внутреннего параметра к подмножеству {6о}  
или {6і} и т. д. Практически выражения типа (4.27) удобно пред
ставлять в виде таблицы.

Третья группа выражений различна для критериев цены и эф
фективности. Для критерия цены третья группа состоит из выраже
ний

у і =  const, t = l ,  k, (4.28а)
фиксирующих значения целевых параметров, а для критерия эф
фективности — из выражений

Ус — const, i — 1, k, i=£q I (4.286)
Ц =  const j ’

фиксирующих значения неглавных целевых параметров и цены 
системы.

При оптимизации по любому из критериев (цены или эффектив
ности) задача состоит в том, чтобы найти оптимальное сочетание 
164



внутренних параметров системы, принадлежащих подмножеству 
{бі}. Задача такого типа в общем случае принадлежит к задачам 
на нахождение экстремума функционалов. В простейших случаях 
она сводится к нахождению экстремума функции одной или не
скольких переменных. В более сложных случаях могут быть ис
пользованы методы вариационного исчисления или разработанные 
в последнее время 'методы математического программирования 
(линейного, нелинейного, динамического), максимума Понтряги
на и др.

Несмотря на большие успехи математики в области разработки 
методов нахождения экстремума, в сложных случаях возникают 
серьезные затруднения не только принципиального, но и практиче
ского характера. Задача еще больше усложнится, если вспомнить а 
ранее высказанном требовании исследовать окрестности экстрему
ма. Поэтому в математическую модель нужно внести максимум 
возможных упрощений, прежде всего, за счет уменьшения количе
ства членов в множествах {у}, {лц} и {хц}. В связи с этим рассмот
рим вопрос о формировании этих множеств.

Согласно сделанным выше разъяснениям к множеству {у} сле
дует отнести внешние параметры системы, определяющие ее су
щественные качества. Отнесение того или иного качества к сущест
венным можно выполнить лишь на основании подробного анализа 
системы с учетом ее назначения, роли в функционировании системы 
более высокого ранга и т. д. Этот анализ требует от исследователя 
сочетания глубоких знаний в области систем данного вида со 
знанием систем более высокого ранга и наличия «системного обра
за мышления». Для обоснованного отбора ограниченного числа 
параметров, включаемых в состав множества {у}, следует провести 
разбиение существенных параметров на группы по признаку ха
рактеризации качеств определенного вида. Нужно также располо
жить группы и параметры внутри групп по степени их важности. 
Разумеется, для различных применений системы это расположение 
может быть различным. Например, для СПДИ можно выделить 
группы, характеризующие следующие качества: информационные, 
тактические, эксплуатационные, технологические и т. д. Во всех 
случаях наиболее важной группой будет информационная.

Весьма плодотворной представляется идея многоэтапной про
цедуры оценки и оптимизации систем, позволяющая на каждом 
этапе ограничиться небольшим количеством членов в множестве 
{у}. Во многих случаях этот путь является единственно возмож
ным, поскольку в противном случае (при одноэтапной процедуре) 
задача оказывается неразрешимой. Но даже если она разрешима, 
полученные результаты могут быть слишком сложными для анали
за и осмысливания. Затруднительным может оказаться и контроль 
полученных результатов с целью обнаружения, по крайней мере, 
абсурдных решений, возможных как за счет принципиальных, так 
и вычислительных ошибок. Эти соображения часто не принимаются 
во внимание, но на самом деле они имеют первостепенное значение. 
Ясно, что многоэтапная процедура облегчает анализ, осмыслива-
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кие и контроль полученных результатов, и это является веским ар
гументом в пользу ее целесообразности.

Процедура оценки и оптимизации систем на этапе формирова
ния критерия содержит значительное количество эвристических 
элементов (выбор существенных параметров, оценка их важности 
и т. д.). Эвристические оценки основаны на интуиции человека-ис- 
следователя, а формирование интуиции осуществляется в процес
се решения задач оценки и оптимизации систем, а также анализа 
и осмысливания полученных результатов. Облегчение формиро
вания интуиции также является аргументом в пользу целесообраз
ности многоэтапной процедуры.

Конечно, многоэтапная процедура имеет и отрицательные сто
роны, главная из которых состоит в опасности потери глобального 
экстремума. Действительно, нахождение экстремума с учетом 
только части аргументов функции означает решение задачи для 
некоторого сечения многомерной поверхности, которая может и не 
проходить через точку глобального экстремума. Однако с техничес
кой точки зрения достаточно быть уверенным, что найденное зна
чение экстремума в выбранном сечении достаточно близко к зна
чению глобального экстремума. Величина этой разницы зависит от 
адекватности эвристических оценок степени важности параметров 
из множества {у}, их количества в этом множестве и т. д. Опреде
ление разницы может тоже составить достаточно сложную задачу, 
тем более, что значение глобального экстремума точно не извест
но. Такая ситуация является типичной при решении сложных тех
нических задач, и в этом смысле недостатки многоэтапной проце
дуры не представляют ничего нового.

Сказанное относительно формирования множества {у} в значи
тельной мере относится и к множествам {хі} и {хц}. Специфичес
кие особенности будут рассмотрены в § 4.4.

В дальнейшем изложении будет подразумеваться, что рассмат
ривается первый (теоретический) этап оценки и оптимизации.

Несмотря на принятие многоэтапной процедуры, решение мо
жет оказаться все еще достаточно сложным, так что целесообразно 
дальнейшее упрощение математический модели. Этого можно до
биться за счет фиксации некоторых внутренних параметров систе
мы, т. е. отнесения их к подмножеству {бо}. Если фиксируемый па
раметр имеет дискретный характер, то можно говорить о разбиении 
системы на соответствующее количество классов. Такой прием по
зволяет исследовать отдельно классы систем, а затем сравнивать 
лучшие системы из разных классов. Его можно развивать сколь 
угодно глубоко, т. е. делить классы на подклассы и т. д. Целесо
образная глубина деления должна определяться для каждого вида 
систем.

Подробности формирования математической модели и методов 
нахождения оптимальной (рациональной) структуры системы с уче
том высказанных соображений будут рассмотрены далее на при
мере СПДИ.

При оценке любых систем, в том числе и СПДИ, в большинст
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ве случаев удобно и достаточно сравнить оцениваемую систему с 
некоторой уже известной («эталонной»), В этом случае оценка ве
дется по безразмерному оценочному параметру, определяемому как 
отношение цен (при оценке по критерию цены) или значений глав
ного целевого параметра (при оценке по критерию эффективности) 
в оцениваемой и эталонной системах. Выражения типа (4.26) и
(4.27) должны быть записаны для обеих систем, а выражения ти
па (4.28а) и (4.286) заменены соответственно выражениями:

Уі =  Чіэ =  const, ; =  \, k
Уi =  У іэ =  const, і =  1, k, і ф q 
Ц — Цэ =  const

(4.28в)

(4.28г)

где индекс «э» указывает на принадлежность данной величины 
эталонной системе.

Кроме того, если в подмножествах {öo} и {боа} имеются внут
ренние параметры с одинаковыми значениями, то их следует выде
лить, записав біо =  бгОэ=const, бг0 € {öo}, біоэ 6 {боэ}. Иногда может 
оказаться целесообразным наложить условие бг =  бй, 6і € {6J, 
бй 6: {біэ} на некоторые параметры из подмножеств {ö j  и {б<э}- 
Совокупность этих условий образует дополнительную систему ог
раничений, используемых при оценке по безразмерному оценочно
му параметру:

біо біоэ const, 6[o(E{öo}, б10э6{б0э} 1 28д)
б ц - б 11э, 6;16{М , б(1€{б1э} Г

При оценке по критерию цены безразмерный оценочный пара
метр определяется как выигрыш в цене, равный

Вц =  Цэ/Ц, (4.29)
а синтез оптимальной системы сводится к нахождению максимума 
Вц по вариациям ее внутренних параметров, принадлежащих 
подмножеству {бі}.‘

Вц =  шах Вц . 
6,-е {бх}

(4.30)

При оценке по критерию эффективности безразмерный оценоч
ный параметр определяется выражением

э̂ф (\<?) —
—  , если opt yq =  шах yq,
У я э

—  , если opt yq — min yq, 
Уя

(4.31)

где opt yq ■— оптимальное значение yq. Синтез оптимальной систе
мы в этом случае сводится также к нахождению макси-мума 
э̂ф (yq) по вариациям ее внутренних параметров, принадлежащих 

подмножеству {бі}:
ВэіІУд) =  max Бэф (yq).

6i 6 (ÖJ
(4.32)



Показанная на рис. 4.1 функциональная модель не отражает 
влияния внешней среды на внутренние параметры системы. В ре
альных условиях такое влияние неизбежно и его следует по воз
можности учесть. Воздействия внешней среды отличаются от уп
равляющих воздействий тем, что они являются случайными функ
циями времени. Кроме того, номинальные значения некоторых воз
действий, даже слабо флуктуирующих, могут быть неблагоприят
ными для работы системы. Поэтому в общем случае в функцио
нальную модель следует включить «регулятор внешних воздейст
вий», как показано на рис. 4.2, где представлена часть функцио-

К Мтштет paexadaff
Рис. 4.2

нальнои модели, характеризующая влияние внешней среды. На вы
ходе регулятора получим трансформированное множество внешних 
воздействий:

{і/рег} =  {і/ірег> ■ • Угрег}’ (4.33)
где І/ірег =  І > і і / г  в н ,  Уі per € {і/рег}, Уі вн в  {Уви},' {Увп} =  {Уі в н , . . . ,  Уг вн} —

множество внешних воздействий; і =1,  г — коэффициент про
порциональности между у івн и У і  per-

Между множествами {г/рег} и {6} существуют функциональные 
связи вида

і̂ІУіреп ■ • • > Угрег}, І — К Р- (4-34)
Регулятор потребляет некоторые ресурсы, которые также мож

но разделить на ресурсы I и II рода, образующие множества:

{ х/}  ~  { хп> ■ ■ ■> хц)
{ Хп } =  { ХПѴ ■ ■ ■> XJIz}

(4.35)
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Потребление этих ресурсов должно быть учтено в общих рас
ходах, так что алгоритм для вычисления цены системы будет 
теперь иметь вид

Ц  =  Ц (  хп, ■ • ■> хІп, х/п, . . хИт, хІѴ . . .
, хІѴ xin, . . x/Iz) . (4.36)

Потребление ресурсов I рода определяется воздействием от уп
равляющего устройства, а потребление ресурсов II рода — значе
ниями внутренних параметров системы. В отличие от ресурсов 
I рода, потребляемых системой (рис. 4.1), ресурсы I рода, потреб
ляемые регулятором (рис. 4.2), не имеют непосредственной функ
циональной связи с целевыми параметрами. Эта связь проявляется 
только косвенно, через зависимости (4.34), (4.35), (4.26).

Между множеством {ф} =  {ф і,. , фг} и множествами { х ' и }  и 
{х и) существуют функциональные связи вида

Фі =  Фі ( -*7і> • • •’ х і р  х ц у  ■ ■ • > х Цг),  І =  1, Г. (4.37)
По крайней мере, некоторые из членов множеств {х'і} и {х'и} 

могут совпадать с таковыми соответственно в множествах {хі} и 
{хц}.

Учет внешних воздействий в математической модели сводится 
к добавлению в системы ур-ний (4.26), (4.27), (4.28) также ур-ний 
(4.33), (4.34) и (4.37), а также замене выражений для цены в 
(4.26) выражением (4.36).

Учет внешних воздействий еще более усложняет и без того 
сложную задачу. Если также учесть, что внешнее влияния — слу
чайные функции времени, то станет понятным, что их учет на пер
вом (теоретическом) этапе оценки нецелесообразен (кроме неко
торых частных случаев). Поэтому при дальнейшем рассмотрении 
критериев оценки СПДИ влияние внешней среды во внимание не 
принимается. Возможности учета влияния внешней среды будут 
рассмотрены в приложении 2.

4.3. ОЦЕНКА СПДИ ПО КРИТЕРИЮ ЦЕНЫ

В рамках обсуждения произвольных систем можно дать толь
ко самые общие указания относительно того, как правильно учи
тывать особенности конкретной системы. В настоящем параграфе 
эти вопросы конкретизированы применительно к оценке СПДИ по 
критерию цены.

Математическая модель критерия состоит из трех групп выра
жений: (4.26), (4.27) и (4.28), причем в зависимости от способа 
оценки (по абсолютному или относительному оценочному пара
метру) используются соответственно выражения (4.28а), (4.286), 
или (4.28в), (4.28г), (4.28д). Для составления уравнений первой 
группы (4.26) необходимо, прежде всего, решить вопрос о выборе
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множества целевых параметров {у}. Непременными членами этого 
множества являются такие параметры, как скорость передачи ин
формации и помехоустойчивость, поскольку именно они определяют 
информационные качества СПДИ. Никакие другие качества 
СПДИ, например простота, надежность, удобство в эксплуатации 
и т. д., не могут компенсировать недостаточную скорость или низ
кую помехоустойчивость. К числу других возможных членов мно
жества {-у} можно отнести надежность (информационную и аппа
ратурную), время запаздывания информации, скрытность и т. д. 
Какие из них целесообразно включить в состав целевых, зависит 
от конкретной ситуации. Основная трудность, возникающая при 
включении этих параметров в число целевых, состоит в том, что 
для них функциональные зависимости вида Yi=Yi(öi,..., 6Р, хц,..., 
,...,хіп), входящие в систему ур-ний (4.26), оказываются либо вооб
ще неизвестными, либо весьма сложными, либо слишком грубо от
ражающими истинные функциональные связи. Характерным при
мером являются параметры аппаратурной надежности. Некоторые 
параметры оказываются существенными только для специальных 
случаев, например, скрытность и секретность.

В настоящей работе в качестве целевых параметров принима
ются скорость передачи информации и помехоустойчивость. Вместе 
с тем необходимо еще раз подчеркнуть, что этими параметрами 
множество {у} не исчерпывается и поиски методики оценки СПДИ 
при включении в множество {у} также других целевых парамет
ров актуальны.

После выбора целевых параметров записываются функциональ
ные зависимости вида уі = уі(8і,..., 8Р, хц,..., хы), і— 1, k.

В дальнейшем целевые параметры СПДИ R и РСб. е. и будем на
зывать информационными, что подчеркивает целевое назначение 
СПДИ.

Следующий вид уравнений в (4.26) описывает функциональные 
связи между потребляемыми ресурсами II рода и внутренними па
раметрами системы. Здесь нужно начать с выбора состава множе
ства ресурсов II рода {хц}. Основным инструментом также являет
ся логический анализ, учитывающий специфику систем данного ви
да. Применительно к СПДИ к числу ресурсов II рода относится, 
прежде всего, занимаемая полоса частот (Д/2 ). Действительно, ве
личина Д/2 зависит лишь от внутренних параметров СПДИ, что 
видно из проведенного в § 3.4 анализа. Вместе с тем полоса частот 
в процессе функционирования системы лишь используется, но не 
расходуется. О том, что занимаемая полоса частот является важ
ным параметром СПДИ, говорит и тот факт, что этот параметр 
входит во многие из существующих критериев оценки (табл. 4.1 ).

К множеству {хц} можно отнести и такие параметры, как объ
ем, вес и т. д. Возникающие при этом трудности имеют тот же ха
рактер, что и при включении в состав множества {у} дополнитель
ных целевых параметров (кроме R и Рсб.е.и)- В настоящей работе 
полагается, что {хц} =  {Д/2 }.
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После выбора состава множества {.Хц} записываются функцио
нальные зависимости вида

х/п ■ ■ ■> ®р)> г =  1 , т.
Из совокупности уравнений вида

Yt =  Yi(öi. • • - бР. х іѵ ■ ■■■» х іп),  i = X ~ k  
ХІІІ =  XIIi$ 1’ • * p̂)> i =  1, tn

(4.38)

определяется состав множеств {6} и {лД. Другими словами, пере
чень внутренних параметров СПДИ и ресурсов I рода, учитывае
мых при оценке, выбирается не произвольно, а на основании ана
лиза совокупности ур-ний (4.38).

Входящие в (4.38) зависимости получены в §§ 3.2, 3.3, 3.4 и для 
наиболее общего случая определяются выражениями (3.52), 
(3.93) и (3.114). Тогда система уравнений типа (4.38) примени
тельно к СПДИ запишется в виде4)

R =  f[N, pw (Ai), Кзнтр, L, а, т, т, яизбпк, лиз6ос] ; 

і = 1 ,  TV; w =  0, шмакс

с̂б.е.и ф P w { Aі')> С̂энтр» L ,  а> т> и̂зб.п.к ’
та, тч, Шф, Г), Р, Ѳ, /г* 2, Д, . . ., kg, рх, . . ., р„]; 
і =  1, TV; w =  0, щмакс

(4.39)

A /̂ , ф (L, /пч, т, в, Кп, Иі • • 9/)
Анализ (4.39) показывает, что {лД =  {Л2} и, следовательно, все 

остальные аргументы в (4.39) принадлежат множеству внутренних 
параметров СПДИ {б}.

Как говорилось в § 4.2, множество внутренних параметров {6} 
разделяется на подмножества {б0} и {бД  в которые включаются 
соответственно фиксированные параметры и параметры, допускаю
щие изменения в некотором диапазоне. Как видно из (4.39), в под
множество {б0} следует включить внутренние параметры N, pw{Ai) 
и Дэнтр. поскольку они характеризуют ИС и являются заданными. 
Включение в состав {бо} некоторых других внутренних параметров 
определяется условиями и ограничениями, накладываемыми на 
СПДИ. Например, если оцениваются только одноканальные СПДИ, 
то следует положить L =  1 и включить L в подмножество {б0}-

Таким образом, определяются множества {б}, {лД іи {хд}, а 
также производится разбиение множества {6} на подмножества 
{бо} и {бі}. Совокупность потребляемых ресурсов I и II рода, как 
видно из последнего уравнения в (4.26), определяет цену СПДИ. 
В дальнейшем потребляемые ресурсы I и II рода будем называть 
техническими параметрами2), чтобы отличить их от информацион

4) В уравнении для Роб е.и вместо ти . . . ,  тг записано /иа, тч, гпф, посколь
ку подразумевается использование переносчика вида (>1.69).

2) -В тех случаях, когда понадобится отличить ресурсы I и II рода, будем 
говорить соответственно о технических параметрах I и II рода.
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ных параметров СПДИ и перейти от понятия ресурсов к более 
привычному понятию параметров.

Основная трудность при составлении уравнения, связывающего 
функциональной зависимостью цену системы со значениями ее 
технических параметров, заключается в том, что различные техни
ческие параметры измеряются разными мерами. Выход здесь мо
жет быть лишь один: привести все технические параметры к неко
торой единой мере, соответствующей выбранному смыслу цены си
стемы. Формально для этого достаточно умножить каждый из тех
нических параметров на соответствующий весовой коэффициент. 
Тогда цена системы определится вполне естественно в виде взве
шенной суммы технических параметров:

м
Ц =  V  щхи (4.40)

і=1

где си — весовой коэффициент при і-м техническом параметре; 
Хі — і-й технический параметр; М — общее количество учитывае
мых технических параметров.

Размерность а* определяется как размерность Д/размерноеть х;. 
Поскольку размерность технических параметров определяется ес
тественно, то дело сводится к выбору размерности (меры) цены си
стемы. В дальнейшем для определенности будем подразумевать де
нежную меру цены, помня, однако, что она не является единствен
но возможной.

По своему физическому смыслу весовые коэффициенты при тех
нических параметрах есть не что иное, как стоимость (цена) едини
цы товара, каким в данном случае являются потребляемые ресур
сы (технические параметры). Известно, что действительная стои
мость единицы товара является вообще сложной функцией боль
шого числа аргументов, в том числе количества товара и времени. 
Поэтому весовые коэффициенты правильнее было бы Называть ве
совыми функциями. Некоторые соображения о характере этих 
функций вообще и применительно к СПДИ, в частности, рассмот
рены в-§ 4.6. На основании этого рассмотрения сделан вывод, что 
допустимо считать щ постоянными весовыми коэффициентами, не 
зависящими от величины Хі и от времени. Это в максимально воз
можной степени облегчает математические операции с выражени
ем (4.40) и вообще процедуру оценки СПДИ.

Иногда высказываются мнения о том, что, поскольку определе
ние весовых коэффициентов сложно, точность получается невысо
кой и всегда присутствует элемент субъективизма, то лучше вообще 
отказаться от применения критериев с весовыми коэффициентами. 
Такие мнения глубоко ошибочны, поскольку цена любой системы 
объективно является взвешенной суммой ее технических парамет
ров. Отказ от использования весовых коэффициентов, по существу, 
сводится к тому, что всем, кроме одного, весовым коэффициентам 
приписывается значение нуль. Другими словами, этот отказ лишь 
162



кажущийся и сводится к специфическому выбору весовых коэффи
циентов, при котором они в явном виде из рассмотрения исклю
чаются. Ясно, что оценка по критериям без весовых коэффициентов 
объективно более груба, чем по критериям с весовыми коэффици
ентами, поскольку в первом случае выбор весовых коэффициентов 
производится, исходя из заранее заданных специфических требо
ваний, а во втором случае делаются попытки оценить истинное зна
чение весовых коэффициентов f) • И если такая оценка всегда субъ
ективна и приближенна, то это не только не следует рассматривать 
как принципиальный недостаток критериев с весовыми коэффици
ентами, а, наоборот, свидетельствует о его реалистичности. Только 
поверхностные оценки вполне однозначны и точны (вернее, выгля
дят таковыми).

Здесь уместно привести высказывание известного американско
го ученого Д. Миддлтона по вопросу о весовых коэффициентах при 
различных видах ошибок в решающей схеме приемника дискрет
ных сигналов, приведенное в [85, с. 129]: «...отсутствие объективно
сти (или однозначности) определения стоимостей (значений весо
вых коэффициентов) является трудностью, присущей не только рас
сматриваемым задачам теории связи, но характерной для всех об
ластей, в которых делается попытка согласовать в некотором смыс
ле модель с реальным миром. Субъективный характер назначения 
стоимостей просто отражает неизбежную неопределенность в отно
шении стоимости, являющуюся ценой, которую приходится платить 
за неизбежно неполное знание окружающего мира, и как таковую 
ее приходится принимать как часть модели. С этой точки зрения 
отсутствие однозначности представляется не недостатком, а, ско
рее, признаком реалистического подхода».

На основании (4.40) с учетом состава множеств {хі} и {хц} по
лучим для цены СПДИ выражение

Ц = a Hh? , (4.41)

где ан и ау — весовые коэффициенты соответственно при техниче
ских параметрах h2 и Аfs .

Для составления функционального уравнения, связывающего 
цену СПДИ со значениями ее внутренних параметров, требуется 
разрешить систему ур-ний (4.39) относительно /г2 и Аfz и подста
вить полученные уравнения в (4.41). Синтез оптимальной СПДИ 
сводится теперь к минимизации цены в соответствии с ур-нием
(4.24):

Ц =  min Ц.
0,6(0!}

При этом, естественно, должны учитываться условия и ограни- *)

*) Поучительный пример оценки житейской ситуации на основе критерия с 
весовыми коэффициентами приведен в [і170].
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чения, накладываемые ур-ниями (4.27) и (4.28а). Применительно 
к СПДИ условия (4.28а) принимают вид

R =  const )
Р б =  const}' (4.42)

Что касается выражений (4.27), то определяемые ими ограни
чения на значения внутренних и технических параметров зависят 
от условий и требований, предъявляемых к СПДИ и ее системе бо
лее высокого ранга. Для некоторых внутренних и технических па
раметров СПДИ данные о максимально возможных пределах и ха
рактере их изменения приведены в табл. 4.2.

Т а б л и ц а  4.

Параметр Пределы изменения Характер изменения Возможные дискрет
ные значения

т а ( т ч , п і ф ) 2 <  т ф) <  00 Дискретный 2,3,4. . .

л 1 <  л <  г То же 1 , 2 . . .г

р 1 <  ß <  00 » 1,2,3. . .
ѳ К Ѳ < 2 Непрерывный —

е — 1 ^  8 <  оо То же —

к „ — т г ^  К п  ^ » —
№ 0 <  h 3 <  00 » —

А /2 0 ^  А Д  <  оо —

При оценке СПДИ по безразмерному параметру — выигрышу в 
цене — вместо (4.42) следует согласно (4.28в) ввести условия:

R =  Рэ =  const
Р сб.е.и =  Р сб .е .и .э=  COnst

(4.43)

Кроме того, следует составить перечень ограничений на внут
ренние и технические параметры эталонной СПДИ по типу (4.27), 
а также разделить множества {6} и {бэ} на подмножества {So}, 
{61} и {боэ}, {біэ}. По результатам этого разделения, а также с уче
том предъявляемых к СПДИ требований составляется дополнитель
ная система ограничений типа (4.28д). Непременными членами 
этой системы, относящимися к условиям вида 6jo='6t03 =  const, 
являются:

N =  N3 =  const; Кэнтр =  Кэнтр.э =  const 1
Pw (А )  “  Pw (А Д  =  const; i =Т7АѴ; w =  0, wmKj '

В число других условий этого вида могут быть включены, на
пример, условия:

§ =  рэ =  const; л =  т)э =  const; L — L3=  const, 
если внутренние параметры ß, г) и L отнесены к подмножеству {6о}. 
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К числу условий вида бі =  біэ м о ж н о  отнести, например, условие 
а = аэ, целесообразность которого определяется тем, что при а ф а э 
сложность сравниваемых СПДИ получается существенно неодина
ковой, о чем неоднократно говорилось в §§ 3.2 и 3.3. Естественно 
также наложение условия Ѳ =  ѲЭ.

Аналогично можно наложить подобные условия и на другие 
внутренние параметры СПДИ из подмножеств {бі} и {біэ}- Отме
тим также, что один и тот же внутренний параметр может быть от
несен как к подмножеству {бо}, так и {бі} в зависимости от предъ
являемых к СПДИ требований. Например, если параметр Ѳ отнесен 
к подмножеству {б0}, то вместо условия Ѳ =  ѲЭ следует записать 
6 = e 3 =  const.

Аналогично составляется функциональное уравнение для цены 
эталонной СПДИ. Практически нет необходимости повторять все 
выкладки, а достаточно в уравнения для технических параметров 
оцениваемой СПДИ подставить значения внутренних параметров 
эталонной СПДИ, руководствуясь (4.43) и ограничениями типа
(4.27) и (4.28д). Синтез оптимальной СПДИ сводится теперь к 
максимизации выигрыша в соответствии с ур-нием (4.30):

Вц =  тахБц. 
фе{6Д

В качестве эталонной можно выбрать СПДИ вообще с любой 
структурой (любой совокупностью внутренних параметров). Одна
ко удобно использовать для этой цели СПДИ с простейшей струк
турой, каковой является одноканальная бинарная СПДИ (Ьэ=  1, 
т э =  2, г]э=1, ß8= l )  с поэлементным способом приема. Еще более 
простой будет эталонная СПДИ при отсутствии СК и ПК, а также 
КОС (7(ст.э=К «изб.П.к.э. =  0, «изб.О. С.э =  0). Конечно, в каждом кон
кретном случае возможны различные варианты, так что во избе
жание недоразумений структура эталонной СПДИ должна быть 
строго оговорена. Иначе говоря, требуется точное определение со
става множества {бэ} и разбиения его па подмножества {боэ}
И { б іэ } .

Как видно из (1.44), при т э =  2, тіэ= 1, ß3= l  лишь один из па
раметров т а, п г ч, гп ф  может быть равен двум, а остальные должны 
быть равны единице. Другими словами, возможно столько разно
видностей эталонных СПДИ (при прочих равных условиях), сколь
ко имеется параметров в переносчике.

После выбора (фиксации) ряда внутренних параметров эталон
ной СПДИ, что эквивалентно отнесению их к подмножеству {боэ}, 
обычно остается еще ряд незафиксированных параметров, попадаю
щих в подмножество {біэ}. Например, к числу таких параметров 
относятся еэ и Ки. э . Выбор их значений можно осущест
вить двумя способами: либо на основании каких-то дополнитель
ных соображений, либо назначить произвольно. Наиболее 
объективным является выбор оптимальных значений этих па
раметров, при которых цена эталонной СПДИ минимизируется.
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Другими словами, в качестве эталонной целесообразно выбрать би
нарную СПДИ с простейшей структурой и минимальной ценой, для 
чего следует оптимизировать эталонную СПДИ согласно урав
нению

Цэ =  min Цэ.
6гэб{0іэ}

Второй способ имеет то достоинство, что он прост, так как не 
требует нахождения оптимальных параметров, что иногда может 
оказаться нелегким делом. Его очевидным недостатком является 
то, что оцениваемая СПДИ сравнивается не с наилучшей эталон
ной СПДИ. Следовательно, к этому способу можно прибегать лишь 
в тех случаях, когда возникают затруднения с определением опти
мальной эталонной СПДИ.

После фиксации всех внутренних параметров эталонной СПДИ 
подмножество {біэ} оказывается пустым, а подмножество {боэ} — 
совпадающим с множеством {бэ}. Это обеспечивает однозначность 
оценки по безразмерному оценочному параметру Бц . Однако по 
практическим соображениям некоторые параметры иногда не фик
сируются и оставляются в подмножестве {біэ}. Типичным примером 
является параметр а, определяющий степень укрупнения алфави
та ИС.

Выражение (4.29), определяющее выигрыш в цене оцениваемой 
системы перед эталонной, для случая СПДИ с учетом (4.40) и
(4.41) можно представить в виде

/1 12 ) * 1
Цщ_ =  g l  =  a H h А / 2 з

Ц V, ин  А2 +  А fj,
2 j aixi

(4.44

Поделив числитель и знаменатель (4.44) на какой-нибудь из 
весовых коэффициентов, например ос/, получим выражение

ан h23
г ) _______aF

ц  —  А  / 2  Оң̂  А 2

А / х э  a F  Â / j ;  э

(4.45)

Основное достоинство представления весовых коэффициентов их 
отношением заключается в возможности исследовать выражение 
для Вц во всем диапазоне изменений этого отношения, не прибегая 
к определению абсолютных значений весовых коэффициентов. По-

ан
скольку 0 ^ с с н оо и О ^ а р ^ о о ,  то — ^ о о .  Практически, ко-Зр

ан
нечно, 0 < ---- < ° о .3-р

Как пояснялось в предыдущем параграфе, синтез оптимальной 
системы по вариациям всех ее внутренних параметров может ока- 
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заться слишком сложным в математическом смысле. Для его упро
щения целесообразно разбить системы на классы и искать опти
мальные в каждом из них. Разбиение на классы осуществляется 
фиксацией (отнесением к подмножеству {б0} ) некоторых внутрен
них параметров, так что каждому фиксированному значению соот
ветствует класс. Хотя такой подход не гарантирует нахождения 
абсолютной оптимальной системы при исследовании ограниченного 
числа классов систем, он позволяет находить, по крайней мере, до
статочно хорошие системы. Привлечение же даже сравнительно 
простых физических соображений и оценок позволяет вести отбор 
подлежащих исследованию систем целенаправленно. Другими сло
вами, разбиение систем на классы и оценка в пределах данного 
класса практически не ограничивают универсальности критерия 
цены.

Разбиение СПДИ на классы возможно различными способами. 
Выбор способа разбиения должен производиться по соображениям 
практической целесообразности. С этой точки зрения наиболее 
удобным представляется разбиение на классы по виду модуляции. 
Действительно, в настоящее время выражения для Рсб.э.с, входя
щие в выражения для Рсб. е .  и, получены, как правило, для конкрет
ных видов модуляции. Следовательно, получение функционального 
уравнения для технического параметра Л2 возможно также только 
для конкретных видов модуляции, поскольку, как видно из (4.39), 
Л2 является аргументом выражения для РСб. е . и -  Более того, если бы 
даже было получено выражение для Рсб. е .  ш справедливое для всех 
(или нескольких) видов модуляции, то есть основания полагать, 
что оно было бы слишком сложным для практического использо
вания.

Если в качестве переносчика использовать функцию вида (1.69), 
то образуется три класса СПДИ с простыми видами модуляции 
(МАМ, МЧМ, МФМ) и четыре с комбинированными (МАЧМ, 
МАФМ, МЧФМ, МАЧФМ). СПДИ с простыми видами модуляции 
соответствует г)=1, а с комбинированными — г\ =  2 (для первых 
трех) и г] =  3 (для МАЧФМ). Внутри каждого класса можно вы
делить подклассы, например, по признаку значений ß и L. С целью 
упрощения можно зафиксировать и некоторые другие аргументы 
в выражении для Рсб е.и- Например, можно получить большое уп
рощение, если в классе СПДИ с МЧМ положить е =  0 (в этом слу
чае система сигналов становится ортогональной). Другими слова
ми, при исследовании того или иного класса СПДИ возможен син
тез оптимальной СПДИ как в самом общем виде, так и внутри 
подклассов, причем в последнем случае возможны различные ва
рианты в зависимости от способа разбиения на подклассы.

Сравнение двух систем, принадлежащих к разным классам (<р и 
ф-му), производится по выражению

В(фЛІ’) =  
Цэ

цт
ц(Ч» (4.46)
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где ß(q>/'l>) =
цШ

kF
(4.47)

есть не что иное, как выигрыш в цене эталонной системы из ср-го 
класса перед эталонной из г[л-го класса, т. е. некоторый постоянный 
коэффициент. Таким образом, вычисление выигрыша систем из 
ф-го класса по отношению к системе из ф-го класса сводится к до
полнительному вычислению коэффициента .

Если получается ß ^ /Ф) <;1, то это означает, что система из ф-го 
класса хуже системы из ф-го класса. В этом случае целесообразно 
пользоваться обратной величиной, т. е.

где

ß(v|)/c» _ ---1----
ц д(ФЛ|))

ßWq>) (4.48)

ßWq>)
5 (ф/Ф)

Ц‘ф)
ЦШ (4.49)

Сравнение можно производить как для произвольных, так и 
для оптимальных (внутри сравниваемых классов) систем. Разуме
ется, объективная оценка сравниваемых классов достигается лишь 
в последнем случае.

Выражения для Рсб. е. и могут иметь такой вид, что разрешение 
их относительно Л2 в аналитическом виде оказывается невозмож
ным. В этих случаях можно прибегнуть либо к графическому ре
шению, либо искать подходящие аналитические аппроксимации или 
оценки этих выражений.' Какому способу отдать предпочтение, за
висит от конкретных условий и склонностей исследователя.

Несмотря на разбиение исследуемой системы на классы и под
классы, выражение для выигрыша в цене (4.45), как правило, по
лучается все еще достаточно сложным для аналитического опреде
ления максимума этой функции. В тех случаях, когда Л2 опреде
ляется в результате графического решения уравнения для Р Сб. е. и 
из (4.39), об аналитическом определении максимума В ц вообще 
не может идти речь. Кроме того, как уже говорилось ранее, инте
рес представляет не только максимальное значение Вц,  но и изме
нение Вц в окрестностях максимума. Поэтому выражение (4.45) 
целесообразно использовать для построения графиков, показываю
щих зависимость 5ц от числа позиций сигнала при фиксированных 
значениях прочих аргументов.

Представляет интерес найти связь между критерием цены и 
критериями, рассмотренными в § 4.2. Эта связь легко устанавли
вается, если в (4.45) подставить значения Л2 и Ajx> определенные

R Rиз выражений для ß== —  (ß — эффективность) и У— (у —
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эффективность), приведенных в табл. 4.1 (критерий 4). После не
которых преобразований из (4.45) получим

КН V»

В, aF ß3 
Уэ

у a F Р

При крайних значениях---- получим
(X р

lim Бц =
Уэ

НшБц =

(4.50)

(4.51)

Из (4.50) и (4.51) следует, что критерии (коэффициенты) ß- и 
^-эффективности являются частными случаями критерия цены со- 

о.н ан
ответственно при------->-оо и ----  -»-0. Учитывая связь между коэф-ССр . ССр
фициентами ß- и у- эффективности и другими критериями, сведен
ными в табл. 4.1 (т)в, ßЕ, ß2i, а/), можно сделать вывод о том, что 
все эти критерии также являются частными случаями критерия 
цены при крайних значениях ан/сск- Таким образом, критерий цены 
обобщает некоторые используемые в настоящее время критерии 
оценки систем связи.

На основании вышеизложенного можно предложить следующую 
методику оценки и оптимизации СПДИ по критерию цены для слу
чая применения безразмерного оценочного параметра Вц, который 
только и будет использован в дальнейшем:

1. Выбрать целевые (информационные) параметры1). Для 
СПДИ такими параметрами являются R и Рсб. е. и, т. е. {у} =  
=  {R, Рсб. е. и} •

2. Выбрать технические параметры II рода. Для СПДИ это па
раметр A/s , т. е. {хп) =  {А/і: }.

3. Составить систему уравнений типа (4.39), описывающую 
функциональные зависимости для информационных параметров и 
технических параметров II рода. Из полученной системы опреде
лить состав множеств внутренних параметров СПДИ {6} и техни
ческих параметров I рода {хД. Для СПДИ {хі} =  {Л2} и, следова
тельно, все остальные аргументы принадлежат множеству {б}. *)

*) Напомним, что в число целевых можно включить и другие (не информа
ционные) параметры, например, тактические, эксплуатационные и т. д.
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4. Выбрать эталонную СПДИ, для чего зафиксировать в мно
жестве {6} некоторые внутренние параметры, а остальные (неза
фиксированные) снабдить индексами «э». Записать состав полу
ченного множества {6Э}-

5. Составить систему ограничений типа (4.27), накладываемых 
на внутренние и технические параметры, исходя из заданных ус
ловий работы СПДИ, предъявляемых к ней требований, возможно
стей решения получающихся математических выражений и т. д., 
для оцениваемой и эталонной СПДИ

Провести разделение множеств внутренних параметров {6} и 
{6э} соответственно на {б0}, {бі} и {60э}, {8іэ}. Удобно представить 
полученные результаты в форме таблицы.

6. Составить систему ограничений типа (4.28д) на основе полу
ченных в п.'5 результатов. Эту систему также удобно представить 
в форме таблицы.

7. Составить ограничения типа (4.28г). В соответствии с произ
веденным в п. 1 выбором целевых (информационных) параметров 
эти ограничения примут вид

8. Разрешить полученную в п. 3 систему уравнений типа (4.39) 
относительно технических параметров А2 и Л/2 . При этом уравне
ние для R следует разрешить относительно аргумента т.

9. Определить А2 и АfX3, подставив в выражения для А2 и 
А/2 значения внутренних параметров из множества {бэ}.

10. Составить по (4.41) выражение для цены эталонной СПДИ, 
после чего найти Дэ =  шіп Цэ:

Зафиксировать полученные оптимальные значения бгэ =  6іЭ. опт» 
при которых Д э =  т іп  Ца.

Если нахождение оптимальных значений для некоторых біэ 
оказывается затруднительным или невозможным, то следует либо 
возвратиться к п. 5 и изменить некоторые из ограничений, либо за
фиксировать ЭТИ бгэ-

11. Подставить найденные в пп. 8 и 9 выражения для А2, Afx, 
К  и А/Дэ в (4-45), определив, таким образом, функциональное 
уравнение для Вц . При этом в выражения для А2 и <А/2э следует 
подставить зафиксированные в п. 10 значения бгэ-

12. Определить оптимальную СПДИ, решив уравнение

Исследовать поведение функции Вц в окрестностях оптималь
ных значений б, =  бг опт-

Обычно уравнение, описывающее функцию В ц , получается в ви
де, неудобном для аналитического исследования, например, нели
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нейном или трансцендентном. Учитывая также необходимость ис
следования в окрестностях оптимальных значений внутренних па
раметров, практически целесообразно вообще отказаться от анали
тического исследования, заменив его представлением функции Вц 
в виде графиков Вц (т), параметрами которых являются осталь
ные (кроме т) аргументы функции Вц . Достоинством графичес
кого решения является также наглядность и легкость интерпрета
ции полученных результатов.

Следует отметить, что иногда может возникнуть необходимость 
возвратиться к п. 5, изменить некоторые из ограничений и провес
ти все исследование заново. Целесообразным может оказаться так
же разделение СИДИ на подклассы, что сводится к фиксации не
которых аргументов функции Вц .

4.4. ОЦЕНКА СПДИ ПО КРИТЕРИЮ ЭФФЕКТИВНОСТИ

Математическая модель при оценке по критерию эффективно
сти отличается только тем, что вместо выражений (4.28) «ли 
(4.28в) используются соответственно выражения (4.286) или 
(4.28г). Выражения же (4.26), (4.27) и (4.28д) в обоих моделях 
являются общими.

Как показано в § 4.4, для СПДИ целевыми (информационными) 
являются параметры R и Рсб.е.и- Следовательно, возможны две мо
дификации критериев эффективности, в зависимости от того, выби
рается в качестве главного информационного параметра В или
Р сб. е. и"

Y q = ' R
У я  =  Р сб.е.и

(4.52)

При оценке по безразмерному параметру в соответствии с 
(4.31) получим с учетом (4.52):

рэф(Я)= 4 -АЭ

*сб. е. и

(4.53)

Оптимизация СПДИ состоит в нахождении экстремума главно
го информационного параметра по вариациям внутренних пара
метров, принадлежащих подмножеству {бі}:

R =  max R 1
б,е(бі} . (4.54)

Рсб.е. и =  тІП Рсб.е и
б, 6 (öj) ’
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При оценке по безразмерному оценочному параметру получим 
соответственно:

Все соображения, высказанные в предыдущем параграфе отно
сительно выбора внутренних параметров эталонной С П Д И ,  спра
ведливы и для случая оценки по критерию эффективности. Наи
большая объективность достигается при использовании в (4.53) и
(4.55) оптимального значения главного информационного парамет
ра эталонной С П Д И ,  определяемого из выражений типа (4.54), со
ставленных для эталонной С П Д И .  Уравнение для R3 или Р Сб.е. и. э 
можно получить из системы уравнений вида (4.39), дополненной 
ур-нием (4.41), составленных для эталонной С П Д И ,  разрешая ее 
относительно R3 или Р Сб. е. и. э- Это уравнение имеет вид

Удэ ГЭ(ЦЭ, Ч{,. Щ., У/,. {Л)>}- {б^э}), (4.56)

ГДе y q3 —R 3 ИЛИ Р сб. е. и. э;

{б3о}, {біэ} — подмножества фиксированных и нефиксированных па
раметров эталонной СПДИ; Гэ — общее обозначение функцио
нальной зависимости для главного информационного параметра 
эталонной СПДИ.

Определив из (4.56) экстремум удэ по вариациям внутренних па
раметров, принадлежащих подмножеству {6іэ}, получим

значений входящих в него внутренних параметров эталонной 
СПДИ.

Поскольку в (4.53) подставляется не значение yq3, вычисленное 
по (4.57), а его функциональное выражение Гэ (Цэ, «н, ccf, Уіэ, 
{боэ}, {біэ о п т } ) ,  то значение max(min)yg3 остается неопределенным. 
Это означает, что при оценке СПДИ по критерию эффективности 
(по безразмерному оценочному параметру) абсолютные значения 
главного информационного параметра во внимание не принимают
ся, а учитывается только их отношение. Конечно, при желании аб
солютные значения можно вычислить, воспользовавшись (4.57) и
(4.55), но это уже просто констатация факта, поскольку процедура 
оценки не требует такого вычисления.

Отмеченная особенность оценки по критерию эффективности, как 
будет показано дальше, иногда может быть использована для пре
одоления трудностей, -возникающих в том случае, когда аналитиче
ские выражения для Рсб. е. и отсутствуют. Однако, в принципе, оцен- 
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ка, не учитывающая абсолютных значений главного информацион
ного параметра, имеет очевидный недостаток. Действительно, нель
зя определить, пригодна ли найденная по (4.55) оптимальная 
СПДИ для применения в заданных условиях, если абсолютное 
значение ее главного информационного параметра неизвестно. По
этому оно должно быть определено, для чего следует вычислить 
max (min) удэ по (4.57), а затем max (min) yq по (4.55).

Если max (min) yq не удовлетворяет предъявляемым к СПДИ 
требованиям (либо слишком мало, либо неоправданно велико), то 
единственный выход состоит в том, чтобы задаться другим значе
нием Д =  Lla =  const и провести расчет заново, повторяя эту про
цедуру до тех пор, пока не будет получено приемлемое значение 
max (min) y q. Поскольку без проведения подобных расчетов опре
делить целесообразное значение Д =  Дэ =  соп5І; невозможно, а окон
чательное значение Д =  ДЭ принимается таким, какое получится, то 
разумно вообще отказаться от условия Д =  Д э =  сопзі в (4.28г), за
менив его условием

Д =  Да, (4.58)
которое требует лишь равенства Д и Цэ, но не фиксирует наперед 
их абсолютных значений.

Условие (4.58) упрощает формирование математической моде
ли критерия оценки, поскольку отпадает необходимость в назна'- 
чении конкретной цены СПДИ. Просто цена СПДИ теперь прини
мается произвольной, но одинаковой в сравниваемых СПДИ. Ве
личина Д =  Д Э в этих условиях является параметром функции 
Вэф(уд)- Можно выразить Д а через т а х ( т т ) у 9Э, воспользовавшись 
(4.57). Тогда вместо Д =  Д Э параметром функции Вэф(уд) будет удЭ. 
Использование в качестве параметра величины удэ вместо Д э более 
удобно, поскольку назначить ориентировочное значение у дэ проще, 
чем Д э.

Выше отмечалось, что в тех случаях, когда аналитическое вы
ражение для Роб.е. и неизвестно, иногда можно произвести оценку 
по критерию эффективности, воспользовавшись его особенностью, 
что он определяется лишь отношением значений главного информа
ционного параметра, а их абсолютные значения могут быть каки
ми угодно. Рассмотрим этот вопрос подробнее на примере оценки 
СПДИ, работающей в условиях доминирующего влияния импульс
ных помех. Как известно, вычисление абсолютного значения РСб. е. и 
в этом случае представляет чрезвычайно трудную задачу, и такие 
выражения получены лишь для некоторых частных случаев. По 
существу, это исключает возможность оценки СПДИ как по крите
рию цены, так и по критерию эффективности, поскольку в обоих 
случаях выражение для Рсб. е и входит в состав системы уравнений 
вида (4.26). Но отмеченная выше особенность критерия эффектив
ности позволяет найти обходный путь. Действительно, для рас
сматриваемого случая можно ввести понятие условной вероятности 
сбоя элемента сообщения, определив его как вероятность сбоя эле
мента при условии, что на интервале его существования появилась
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импульсная помеха. Если в качестве элемента сообщения принять 
команду из b букв, то

Pc6lK{b)\ =  Qc6lK { b ) ] ^ ,  (4.59)
Nk

где Qcöt/Cffr)] — условная вероятность сбоя команды K(b);Nh,N'k — 
соответственно общее количество команд в сообщении и количест
во команд, пораженных импульсной помехой.

Поскольку Nk и N'k одинаковы для сравниваемых СПДИ, то

сб.э [*(*)] Qc6,s {K{b)\ (4.60)

Но в
Рей [К (Ь)1 Qcб {К (Ь)]

соответствии с (3.75) PcdK(b)] =  PC5. е. ahplK(b)], где
/ctPCW] — среднее количество информации в команде К(Ь). 
Естественно, что J Ср{К(Ь)} =  J Ср.АК(Ь)\, так что вместо (4.60)

сб.э [*(&)] сб.е.и.э_______________Qc6.3 [N(b)l

РсвІК(Ь)] ~  ^сб.е.и Q c 6 [ X ( b ) l

Теперь вместо (4.53) с учетом (4.61) получим
Qc6.9 ( * ( * ) ]

Вэф (Рсб)
Q c ö  f / C  ( * ) ]

(4.61)

(4.62)

Вычисление QC6lK(b)] в данном случае значительно проще, чем 
вычисление Р с б. е. и -1) .

Разумеется, все остальные уравнения и ограничения, входящие 
в математическую модель критерия, остаются в силе и должны быть 
использованы. В частности, из условия Ц =  ЦЭ =  const или Ц — Цэ 
вытекает, что

/г2 =  /г2Э
A  f s  =  А  / 2 э

(4.63)

Действительно, в соответствии с (4.41) Ц =  ац№+ «уА/2 . Но 
поскольку hz входит в уравнение для РСб.е. ю а оно в данном случае 
неизвестно, то необходимость наложения первого из условий в
(4.63) очевидна. А раз это условие наложено, то неизбежно нало
жение и второго условия, поскольку только в этом случае можно 
выполнить требование Ц = Ц Э =  const или Ц — Ца.

Выполнение условия А /2 =  Д /2э при одновременном выполнении 
условия R — Rg — const, налагаемого (4.28г), может оказаться за
труднительным или возможным лишь в сравнительно узком диа
пазоне изменений внутренних параметров СПДИ. В этом случае 
можно отказаться от точного выполнения условия Ц =  ЦЭ, допус
тив в (4.63) Afs ф ‘А!Хэ и введя оценочный параметр

5 l ™ ) =  Af W A k -  (4.64)

') В этом можно убедиться, обратившись к § 6.8 «ли [133, .142].
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Конечно, наличие двух оценочных параметров лишает критерий 
оценки однозначности. Однако можно полагать, что такое ухудше
ние критерия является приемлемой платой за возможность оценки 
при отсутствии выражений для Рсб. е. и-

Можно показать, что вместо неравенства Аfs ф Д/2э можно до
пустить неравенство РфРо,  а в качестве дополнительного оценоч
ного параметра ввести

=  (4.65)
Заслуживают рассмотрения также особенности применения 

критерия эффективности при некоторых специфических ограниче
ниях технических параметров. Речь идет о следующем. В современ
ных системах дальней связи частотный диапазон разбит на участ
ки фиксированной ширины — телеграфные, телефонные, широко
полосные каналы. Такие каналы сдаются потребителю в аренду 
целиком, в том смысле, что нельзя арендовать часть канала, за
платив соответственно меньшую цену. В этих условиях не имеет 
смысла применять СПДИ, занимаемая полоса частот которых 
меньше ширины полосы арендованного канала, если, конечно, сво
бодная часть канала не может быть занята другой системой связи, 
эксплуатируемой тем же потребителем, или продана другому по
требителю. Такие же соображения справедливы по отношению к 
значению /г2, если оно нормировано. В этих условиях естественно 
положить:

h* =  hl =  h 2; Л/2 =  Д /2э =  Д /и , (4.66>

где h2 'и Afho — соответственно значение /г2 и Дfk в арендованном 
канале. Это означает, что заданным является не значение Ц, а зна
чения /г2 и Afs . Другими словами, в этом случае условие Ц =  ЦЭ =  
=  const заменяется условиями (4.66). Можно показать, что при 
этом из функциональных уравнений для главного информационно
го параметра аргументы Ц, ан и ctj? исчезают, но зато появляются 
аргументы h 2 и Д/м. Следовательно, выигрыш по эффективности 
также не будет зависеть от Ц, ап и ар, а будет определяться зна
чениями h2 и Д/м- Это упрощает оценку СПДИ, поскольку отпадает 
необходимость в определении весовых коэффициентов сщ и а_р. Не
зависимость оценочного параметра от весовых коэффициентов 
здесь вполне естественна, поскольку задача решается не при фикси
рованной цене, а при фиксированных составляющих этой цены. 
Разумеется, истинная цена СПДИ по-прежнему находится как 
взвешенная сумма технических параметров, но теперь’ она прини
мается такой, какая получится.

Нетрудно показать, что критерий эффективности, как и крите
рий цены, является обобщением некоторых критериев, приведен
ных в табл. 4.1, Например, равноскоростная и равнополосная мо
дификации критерия 1 являются частными случаями критерия 
эффективности, если в качестве главного информационного пара
метра выбрать Роб. е. и- Действительно, в критерии 1 оценочным па
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раметром является РСб. е.и- Для равноскоростной модификации 
справедливы условия R = R 0, h2̂ =h\. Поскольку в равноскоростной 
модификации не учитывается занимаемая СПДИ полоса частот 
А/2 , то это эквивалентно принятию условия aF =  0. Тогда Ц =  
=  ан/г2 +  ссуА/2 =  aHh2. Следовательно, условие h2= h 23 эквивалент
но условию Ц =  ЦЭ, что в совокупности с условием R = RB дает си
стему, совпадающую с (4.28г). Для равнополосной модификации 
не учитывается скорость передачи информации R, что равнозначно 
исключению R из числа информационных параметров. Тогда в вы
ражениях типа (4.28г) остается лишь условие Ц = Ц а. Поскольку 
в равнополосной модификации фиксируются условия Лf x =A fS3 
h2 = h \ , i o  это равнозначно фиксации условия Ц = Ц Э, что и доказы
вает идентичность обоих критериев.

Оценку по критерию эффективности можно преобразовать в 
оценку по критерию цены, выражающуюся величиной

Вц =  ЩЩи (4.67)

где Ці и U'j — цены соответственно і- и /-й СПДИ, при условии, 
что в /-й СПДИ достигнуто такое же значение главного целевого 
параметра, как и в і-й, т. е. у С Полагается также, что при
Ц і — l[j имеет место неравенство R j < R i  (если yq =  R)  или 
Рсб.е.я.з>Рсб.е.ш.і (если у9 =  Рс б. е.и). Если считать, что /-я 
СПДИ — эталонная, а і-я — оцениваемая, то вместо (4.67) запи
шем

Вц =  Ц’ЭЩЭ, (4.68)

а равенство y'qj = yqi примет вид y ' q3 =  yq- Теперь значение Ц'э 
должно вычисляться при y 3q = у ч. Но из (4.53) следует, что

УчэВэфІУч), если yq =  R\
р • (4-69)- „ , s ■ , если уд  =  Р сб.е.и

Вэф ( У д )

Следовательно, в (4.68) необходимо подставлять значение Ц'3 , 
вычисленное при подстановке в выражение для Цэ значения y'q3 — 
=  yq, определяемого из (4.69). Легко понять, что выражение для 
.Вц (4.68) совпадаете выражением для В ц,  полученным при оцен
ке по критерию цены, если в последнее подставить значения yq, оп
ределяемые из (4.69).

4.5. ОБЗОР НЕКОТОРЫХ ДРУГИХ КРИТЕРИЕВ, 
ИСПОЛЬЗУЮЩИХ СИСТЕМНЫЙ ПОДХОД

В последние годы опубликовано несколько работ, в которых 
предлагаются критерии оценки систем связи, в той или иной форме 
использующие системный подход и отличающиеся от критериев, 
рассмотренных в § 4.1. В первой (по времени опубликования) из 
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этих работ [44] система связи рассматривается как часть системы 
управления и характеризуется тремя внешними (абстрактными) 
параметрами: количеством продукции А, ее качеством Q и совокуп
ными экономическими затратами Э. Под количеством продукции 
понимается количество информации, перемещенное на некоторое 
расстояние. Качество продукции «отражает такие характеристики, 
как время прохождения информации по системе связи, достовер
ность приема информации, надежность связи и др». Совокупные 
экономические затраты рассматриваются как сумма живого и ове
ществленного труда. Легко видеть, что такой способ описания си
стемы связи полностью совпадает с рассмотренным в § 4.2, если 
параметры А и Q считать целевыми, а параметр Э — ценой систе
мы. Следовательно, и оценка должна вестись по одному из двух 
рассмотренных там же критериев ■— цены или эффективности.

Однако автор {44] использовал параметры А, Q и Э иначе. По
нимая, что оценка по трем параметрам неоднозначна, он вводит 
некий обобщенный оценочный параметр, названный удельной про
изводительностью или собственной эффективностью системы связи:

ту.' / (-4> Q) I л -7̂ -,
1*соб = ------ Ц------ . (4 -7 и )

где f(A, Q) — некоторая функция А и Q.
Таким образом, WCo6 есть не что иное, как отношение количест

ва продукции установленного качества к затратам. Если речь идет 
о системе с уже известными значениями А, Q и Э, то оценка ее по 
значению Wcoб возражений не вызывает. Также не вызывает воз
ражений сравнительная оценка по критерию Wcoб двух систем с 
одинаковыми значениями А и Q. Но для сравнительной оценки лю
бых систем, а также для синтеза оптимальной системы критерий 
№СОб непригоден, поскольку он обладает всеми недостатками обоб
щенных критериев, рассмотренных в § 4.1. Действительно, значе
ние ІЕсоб не изменится, если числитель \и знаменатель (4.70) умно
жить на одно и то же число. Однако системы, у которых, например, 
не равны количества продукции (равного качества), нельзя считать 
равноценными по той простой причине, что система с меньшим 
количеством продукции не может заменить систему с большим 
количеством. Кроме того, одно и то же значение f(A, Q) может 
быть получено при различных сочетаниях А и Q. Значит, системы, 
равноценные по критерию WC06, могут быть неравноценными по па
раметрам А и Q. Но ведь параметры А и Q имеют самостоятель
ное значение и может оказаться, что в одних условиях выгоднее 
увеличить А за счет уменьшения Q, а в других — наоборот.

В работе {44] имеется также ряд других неясностей. Например, 
неясно, на каком основании функция f(A, Q) аппроксимируется ги- 

♦ АОперболой вида ------  . Неясно также, почему, кроме критерия WC06,1 Q
«практически оказывается необходимым пользоваться некоторыми 
частными критериями эффективности, такими, как удельные эко
номические затраты, производительность труда, сравнительная
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экономическая эффективность и др.». Если пользоваться этими 
критериями, то непонятно, как быть с оценкой по критерию Wcoб, 
т. е. учитывать ее или нет. Если учитывать, то встает вопрос об 
однозначности оценки одновременно по нескольким критериям 
и т. д.

Несмотря на указанные недостатки, работа і[44] представляет 
несомненный шаг вперед (по сравнению с критериями, сведенны
ми в табл. 4.1), поскольку в ней делается попытка системного под
хода к оценке систем связи. В работе подробно описаны способы 
количественного определения параметров А, Q и Э. Наибольший 
интерес представляет способ определения Э, поскольку он осве
щен в литературе совершенно недостаточно. В частности, приве
денные данные могут быть использованы для определения весовых 
коэффициентов при технических параметрах систем связи1).

В работе [40] предлагается критерий оценки, учитывающий «все 
представляющие интерес параметры», выражаемый одним числом, 
простой и удобный для практического применения «во всех тех 
случаях, когда речь идет о сравнении систем одного назначения». 
Этот критерий назван эффективностью системы (коэффициентом 
качества) и определяется выражением

У =  Yi ßЛ ’ о -71)
п= 1

где N — число учитываемых параметров.
Коэффициент у изменяется в пределах О ^ у ^ І ,  а лучшей яв

ляется система с большим значением у. Смысл входящих в (4.71) 
коэффициентов и ßn следующий. Коэффициент цп, названный 
«коэффициентом успеха», определяется как

Т)п ®я/Щ;макс ИЛИ Т\п И я м и н /(ХЧ , (4.72)
где ап — параметр системы связи; а Пмакс, апМин — соответственно 
верхняя и нижняя границы ап, причем имеется в виду, что каждый 
параметр ограничен лишь с одной стороны, в зависимости от чего 
выбирается одна из форм определения цп по (4.72). Величина 
заключена в пределах 0 ^ т |„ ^ 1 , причем чем больше цп, тем луч
ше система (по данному параметру). Каждый параметр имеет оп
ределенный вес при оценке системы, и этот вес характеризуется 
весовым коэффициентом Сп. Если положить

N

^  Сп =  const, (4.73)
п=1

то можно ввести относительный вес для каждого параметра, оп
ределив его как

& .= С „ /£  С„, (4.74)
П=1

!) Эта возможность более подробно будет рассмотрена в § 4.6.



причем £  1 и 0 < ß „ <  1.
п= 1

Таким образом, определяемый выражением (4.71) коэффици
ент у  по своему смыслу есть не что иное, как взвешенная сумма 
«коэффициентов успеха» по всем N учитываемым параметрам.

К числу достоинств предлагаемого критерия оценки следует от
нести, прежде всего, то, что он позволяет охватить все существен
ные параметры системы, причем эти параметры учитываются с ве
совыми коэффициентами. Другими словами, при оценке использу
ется системный подход, дающий возможность учесть всю объектив
ную сложность системы. Оценка производится по единственному 
оценочному параметру у, что также является достоинством данного 
критерия. Общие соображения о выборе весовых коэффициентов, 
учитываемых параметров и т. д. подкреплены методикой расчета и 
конкретными примерами определения эффективности некоторых 
систем связи, так что вычисление эффективности любых других 
систем не вызовет затруднений.

Большой интерес представляют приведенные в [40] соображения 
о важности введения рационального критерия, о требованиях, ко
торым он должен удовлетворять, о способах определения весовых 
коэффициентов при параметрах системы и т. д.

Однако предлагаемый критерий не свободен и от некоторых не
достатков. Начнем с того, что одно и то же значение у может 
быть получено при различных сочетаниях абсолютных значений 
учитываемых параметров ап, если даже значения ю п м и н  или < х П м а к с  

фиксированы. Но параметры ап имеют самостоятельное значение, 
как об этом неоднократно говорилось выше. Следовательно, равно
ценные по параметру у системы могут быть неравноценными по 
значениям параметров ап. К этому следует добавить, что сами па
раметры а п рекомендуется принимать обобщенными (для умень
шения их числа) так, чтобы каждый из них включал несколько пер
вичных параметров.

Недостатки, присущие способам оценки систем связи с помо
щью подобных обобщенных параметров, рассмотрены в § 4.2 и пол
ностью справедливы по отношению к рассматриваемому крите
рию. Правда, следует отметить, что применение таких обобщенных 
параметров вовсе не обязательно, так что рассмотренный недоста
ток не является принципиально присущим данному критерию.

Другой недостаток рассматриваемого критерия связан со спо
собом определения значений ап мин и ап макс. Способ этот состоит в 
следующем. Выписываются значения а п для всех сравниваемых си
стем, а затем из них выбираются максимальные (или минималь
ные), которые и принимаются в качестве апМакс (или га«Мин), п — 
=  1, N. Значение у зависит, естественно, от значений ап мин и ап макс- 
Но если к ранее сопоставляющимся системам добавить новые, то 
может оказаться, что некоторые из значений ап мин или ап макс из
менятся. А это означает, что изменяется и коэффициенты у. Таким
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образом, значение оценочного параметра у  оказывается ус
ловным и справедливым только для рассматриваемой совокупности 
систем. Конечно, можно было бы условиться выбрать значения 
а п мин и ап макс фиксированными. Но в этом случае оценка по пара
метру у  стала бы менее объективной, поскольку значение у  зависе
ло бы от выбранных произвольно значений ап мин и ап Макс-

Одним из требований, предъявляемых к критерию оценки (см. 
§ 4.2), является возможность синтеза оптимальной системы. В [40] 
этот аспект вопроса не рассматривается и дело ограничивается при
менением критерия для анализа и оценки систем с известными па
раметрами. В принципе, однако, данный критерий пригоден для 
синтеза оптимальной системы, если выразить параметры ап через 
внутренние параметры системы, а значения-а п мин и  а Пмакс фикси
ровать.

Таким образом, основное возражение против критерия у  состоит 
в том, что хотя формально оценка по этому критерию однозначна, 
фактически эта однозначность кажущаяся, поскольку одно и то же 
значение у  может быть получено при различных сочетаниях пара
метров ссп.

В работе [95] предлагается критерий, формулирующийся так: 
«из всех систем связи, каждая из которых имеет положительные и 
отрицательные качества, оптимальной считается та, которая лучше 
всего удовлетворяет заданным требованиям». Для формальной за
писи этого критерия все параметры системы разбиваются на два 
класса: а) усиливающие положительные качества системы (поло
жительные параметры); б) усиливающие отрицательные качества 
системы (отрицательные параметры). К положительным относятся 
такие параметры, как скорость передачи информации, вероятность 
правильного приема, надежность и т. д., а к отрицательным — 
сложность системы, ее стоимость и т. д. Оценочный параметр запи
сывается следующим образом:

где Хі — і-й положительный параметр; — /-й отрицательный па
раметр; kt, k2 — соответственно количество учитываемых положи
тельных и отрицательных параметров; тр, — соответственно еди
ницы измерения і-го положительного и /-го отрицательного пара
метров; а,-, bj — соответственно весовые коэффициенты при t-м по
ложительном и /-м отрицательном параметрах.

Предлагается весовые коэффициенты нормировать, т. е. по
ложить

k.

(4.75)

V 1 +  bi =  const’ (4.76)
1=1 /=!
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а поскольку эта двойная сумма может быть приравнена любому 
числу, то удобно принять ее равной единице.

Если устранить допущенные в [95] ошибки, основная из кото
рых состоит в том, что при принятом определении величин гц и 
абсолютное значение произведений и зависит от приня
тых размерностей Хі и г/.; и, следовательно, от них же зависит и 
значение оценочного параметра F0, то легко прийти к выво
ду, что данный критерий аналогичен критерию, предложенному в 
{40]. В самом деле, если вместо г|.~1иН,г1 ввести соответственно ве
личины *7JaKC — const и У Умни =  const, то произведения *г*'імакс и. 
У і У  есть не что иное, как введенные в [40] коэффициенты успе
ха. Если также исключить из выражения (4.76) члены ц” 1 и gr1 . 
поскольку они попали туда ошибочно, и положить правую часть
(4.76) равной единице, то весовые коэффициенты щ и bj в (4.75) 
будут полностью аналогичными весовым коэффициентам ß« из [40]. 
Следовательно, выражения под знаком суммы в критериях у и F0 
одинаковы и разница между ними состоит лишь в том, что в крите
рии у суммируются все взвешенные коэффициенты успеха, а в кри
терии Fo определяется отношение взвешенных сумм коэффициентов 
успеха для положительных и отрицательных параметров. Коль ско
ро критерии у и Fo, по существу, идентичны, то и все недостатки, 
высказанные выше по отношению к критерию у, распространяются 
и на критерий Fo-

Между прочим, пример сопоставления критериев у и F0 показы
вает, что на одной и той же основе можно построить критерии, рав
нозначные по существу, но приводящие к различным количествен
ным значениям оценочных параметров. Легко показать, что на этой 
же основе можно ввести еще сколь угодно много других оценочных 
параметров, например, определив их как разницу между взвешен
ными суммами положительных и отрицательных параметров или 
отношение этой разницы к общей взвешенной сумме всех парамет
ров и т. д

Подводя итог краткому обзору работ, в которых при формиро
вании критериев оценки систем связи используется системный под
ход, следует отметить, что уже сам факт появления таких работ 
свидетельствует о том, что идея оценки на основе системного под
хода пробивает себе дорогу. Трудно переоценить значение этого 
фактора, поскольку оценки на основе критериев, рассмотренных в 
§4.1,  прочно укоренились и преодолеть этот психологический барь
ер можно только общими усилиями многих специалистов. То об
стоятельство, что в этих работах имеются и некоторые недостатки, 
нисколько не умаляет их принципиального значения.

Отдельно рассмотрим работу [30], посвященную проблемам оп
тимизации радиосистем. Заметим сразу же, что развиваемые в [30] 
общие идеи оптимизации применимы к системам любого вида.

Наибольший интерес в данном случае представляет та часть 
работы (30], в которой рассматриваются общие вопросы оптимиза
ции систем. Система характеризуется «показателями качества», к
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•числу которых относятся надежность выполнения системой ее ос
новной задачи, стоимость системы, время ее разработки и освоения, 
объем, вес и т. д. Качество системы характеризуется совокупностью 
всех существенных показателей качества и выражается математи
чески как

где ki, і=1,  т — і-й показатель качества; т — общее количество 
учитываемых показателей качества.

Если привести все k{, і — 1, т к такому стандартному виду, что
бы уменьшение соответствовало улучшению системы, то лучшей 
(оптимальной) будет система с минимальными значениями всех 
ki, Поскольку, однако, в общем случае найти такую систему
не удается, то необходимо ввести некий «критерий предпочтения»,
в соответствии с которым можно было бы однозначно выбирать —>
вектор К■ В качестве такого критерия в [30] вводится «результирую
щий показатель качества» /СРез =  /(&ь--., km), где f(ki,..., km) — неко
торая функция аргументов ki,..., km. Оптимальная система соответ
ствует ГПІП /Срез-

Во многих случаях обоснованное введение функции f(kі,..., km) 
наталкивается на серьезные трудности. В таких случаях в [30] реко
мендуется использовать «безусловный критерий предпочтения». Его

—̂
сущность состоит в том, что если для двух векторов K'—(ki,..., k ’m ) 

*' >•
И K —( k k m) выполняются условия

то лучшей будет система, соответствующая вектору К'-
Естественно, что в общем случае возможно существование не

скольких систем, удовлетворяющих данному критерию. Для выбо
ра одной из них необходимо ввести «условный критерий предпочте
ния», сообразуясь с особенностями системы, условиями ее работы, 
назначением и т. д.

С учетом изложенного задача оптимизации формулируется сле
дующим образом. Составляется система функциональных уравне
ний вида

где Хі, і =  1, п — варьируемые параметры системы, а также систе
ма ограничений вида'

где ai =  const, і =  1, т. Требуется найти такое сочетание варьируе
мых параметров системы (хі,..., хп), при которых обеспечивается 
1&2

К — (&і, . •

(4.77)

ki =  Fi (*!> • • •> Xn)> t' =  1, tn,

фі(хѵ ■ ■ ., *„)<<**. 1 = 1 , m,



наилучшее (в смысле выбранных критериев предпочтения) сочета
ние показателей качества (k i km).

Сопоставим рассмотренный метод оптимизации с изложенным е  
§ 4.3. Прежде всего, заметим, что совокупность показателей каче
ства (ki,..., km) в [30] соответствует совокупности внешних парамет
ров и цены системы в настоящей работе, а варьируемые парамет
ры — внутренним параметрам системы. Тогда оптимизация по кри
терию цены соответствует частному случаю оптимизации по кри
терию (4.77), если положить, что ki — цена системы, а все kh / =1 ,  
т, } ф і  — внешние целевые параметры и k'j =  kj, j =  1, т, / ф і . 
Если же считать, что ki — главный целевой параметр (и по-преж
нему k'j —kj, j = l , m ,  j=/=i, причем один из параметров kj — цена 
системы), то это соответствует оптимизации по критерию эффектив
ности. Таким образом, введенные в настоящей работе критерии 
цены и эффективности можно рассматривать как частные случаи 
общего метода оптимизации, развиваемого в [30]. Однако есть ос
нования считать, что именно этот частный случай является наибо
лее пригодным для практического применения, поскольку обосно
ванное введение «критериев предпочтения» (условного и безуслов
ного) , требуемое для реализации общего метода, вряд ли возможно.

4.6. ОБ ОПРЕДЕЛЕНИИ ВЕСОВЫХ КОЭФФИЦИЕНТОВ 
ПРИ ТЕХНИЧЕСКИХ ПАРАМЕТРАХ СПДИ

Применение критериев пены и эффективности для оценки 
конкретных систем возможно лишь в том случае, если известны 
значения весовых коэффициентов при технических параметрах1). 
В настоящем параграфе рассматриваются различные аспекты во
проса об их определении.

В общем случае весовые коэффициенты являются некоторыми 
функциями:

а і  —  а і  ( ф ц ' >  • • •> 4>qi ,  0 .  1 1 ,  M ,  ( 4 . 7 8 )

где М — количество учитываемых технических параметров; t — 
время; <pji — /-й аргумент функции а*, пока неопределенный.

Определение функции сц в явном виде относится к области 
экономической теории, поскольку весовые коэффициенты по своему 
смыслу есть не что иное, как стоимость (цена) единицы товара^ 
каковым в данном случае являются ресурсы (технические пара
метры). Подробное рассмотрение экономических методов определе- 
ления цены единицы товара (удельной цены) выходит далеко за 
рамки настоящей работы. Здесь ставится более скромная задача — 
выяснить принципиальную возможность определения функций щ, 
их характер и наметить основы методики расчета.

*) При оценке по критерию .эффективности в некоторых случаях можно на
бежать необходимости определения весовых коэффициентов, как об этом гово
рилось -в § 4.4.

183.



Прежде всего, из того, что а» есть удельная цена товара, сле
дует важный вывод о принципиальной возможности определения а.%. 
В самом деле, функционирование современного народного хозяйст
ва было бы немыслимым без определения цен на любые товары. 
Другое дело, что методы определения цен могут быть несовершен
ными или данные, необходимые для количественного определения 
цены на конкретный товар,— недостаточно полными. Это приводит 
к тому, что цена товара в той или иной мере субъективна и неточ
на. Но коль скоро для всех товаров цена устанавливается, то она 
может быть установлена и для технических параметров оценивае
мой системы.

Переходя к выяснению характера функций щ, определяемых
(4.78), отметим, прежде всего, зависимость удельной стоимости 
товара от масштабов его производства. Применительно к системам 
связи это означает, что, например, стоимость единицы полосы час
тот ЛС при прочих равных условиях тем меньше, чем шире общая 
полоса пропускания ЛС. Наличие такой зависимости подтверж
дается приведенными в (181] данными, полученными в результате 
анализа большого количества реальных многоканальных ЛС. Ко
личественно эта зависимость имеет вид

х =  12,88 t/- 0 ’67 ДОЛЛ,

кГц-миля-мес
(4.79)

где у — общая ширина полосы пропускания ЛС, кГц; х — стои
мость (в долларах) полосы шириной 1 кГц, отнесенная к длине 
ЛС, равной 1 миле, за 1 месяц.

Подобная тенденция подтверждается также данными [50, 186].
Другим примером указанной зависимости является удельная 

цена электроэнергии, в чем легко убедиться, сравнив ее для случаев 
питания от государственной энергосети и от автономных энерго
установок, особенно размещенных на подвижных объектах (авто
мобилях, судах, самолетах, ракетах и т. д.).

Зависимость удельной стоимости от времени вытекает из того, 
что по мере освоения производства улучшается технология, органи
зация и т. д. Приведенные в [186] данные показывают, что за 5 лет 
(с 1961 г. по 1966 г) стоимость различных типов ЛС уменьшилась 

примерно на 40%.
Удельная стоимость товара вообще зависит и от того, какими 

«порциями» он потребляется. Это может быть выражено в виде 
функциональной зависимости

аі =  аі {хі), (4.80)
где Хі — г'-й технический параметр.

В справедливости (4.80) применительно к системам связи мож
но убедиться на примере удельной цены полосы частот. Если об
щую полосу ЛС Д /Лс разделить на каналы шириной А/к= Д /2 , 
где А /2 — занимаемая СПДИ полоса частот, то потребуется k =  
= Д /ЛС /А/2 канальных фильтров (и прочего канального оборудо-
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вания). Ясно, что чем больше Л/2 при Д/Лс =  const, тем меньше 
будет k и тем дешевле — стоимость единицы полосы.

Зависимости вида (4.80) характерны и для других технических 
параметров. В [78] зависимость вида (4.80) применительно к слу
чаю, когда под Хі понимается мощность передатчика, аппроксими
руется выражением

щ =  аХ\,  (4.81)
где а и b — коэффициенты, зависящие от особенностей передатчи
ка, диапазона частот и т. д. По-видимому, функция вида (4.81) яв
ляется подходящей аппроксимацией для отображения функцио
нальной зависимости (4.78) применительно к любым техническим 
параметрам. Коэффициенты а и Ь, естественно, зависят от всех пе
речисленных выше факторов. Таким образом, вся сложность опре
деления а, сводится к сложности определения коэффициентов а и 
Ь. Обычно эти коэффициенты определяются на основании экономи
ческого анализа реализованных систем или их проектов. Если ука
занные коэффициенты определены, то тем самым определена весо
вая функция аі, и вопрос, таким образом, исчерпан.

Рассмотрим возможности практического определения весовых 
функций схі. Пусть СПДИ занимает один канал в многоканальной 
оистеме ( А = Д / к), общее число каналов равно k, и на входе ка
нального приемника поддерживается значение №. Многоканальная 
система представляет собой сложное техническое сооружение, тре
бующее затрат на разработку, изготовление, монтаж, наладку, об
служивание, ремонт и т. д. Следуя [44], будем называть эти затра
ты совокупными экономическими затратами (Э). Обычно Э опре
деляется выражением вида 4)

П
Э = У  (4.82)

і=і
где Эі — г-я составляющая Э; п — количество составляющих Э.

Для наших целей совокупные экономические затраты следует 
представить в форме

Э =  Эн +  ЭР, (4.83)
где Эн и Эр — составляющие Э, обеспечивающие получение в 
каждом из k каналов значений соответственно № и А .

Каждая из составляющих Эн и Эр равномерно распределяется 
на k каналов, так что совокупные экономические затраты, отнесен
ные к одному каналу, которые есть не что иное, как цена (Ц) 
СПДИ, будут равны

Э Эн Эр
__________  Ц = - Т  =  ~ Г  +  Ч г = Ц н + Ц г  (4-84>

*) Представление о составляющих Э можно почерпнуть, например, из [44, 148, 
186], где также имеется библиография по этому вопросу. Для практических рас
четов следует обратиться к специальной ведомственной литературе (техническим 
проектам, нормативным документам и т. д.).
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Если разбиение Ц на Цн и Цр произведено, то
Дя . _  Цр

’ aF . г *
№  А /2

ая =

Из (4.84) и (4.85) также можно определить, что

'-и 7н А /2 
Аа

Если произвести преобразование вида

№ _Рс A/j 
ѵо А

(4.85)

(4.86)

(4.87)

где Я? =
ѵо А /і

отношение мощностей сигнала и помехи в поло

се Аf s =А/к (на входе приемника), то вместо (4.86) получим

*н
Hi (4.88)

Величина Н \  при расчете системы связи обычно задается, а 
для действующих систем является известной. Поэтому из (4.88)

следует, что значение н при HI =  const пропорционально отно

шению Эн/Эр.
Для разбиения Э на составляющие Эн и Эр следует рассмот

реть каждую і-ю составляющую из (4.82) и отнести ее к Эн или 
9 f . В некоторых случаях, возможно, потребуется разделение г-й 
составляющей на Эт  и Эрі так, чтобы Эі — Эні +  Эрі. Универсаль
ным способом установления принадлежности Эг- или ее составляю
щих к Эн или Эр является их определение соответственно при
А U =0 или /г2 =  0.

Поясним сказанное примерами. Пусть рассматриваемая много
канальная ЛС является кабельной, а рассматриваемая составляю
щая Эі определяет расходы на сооружение, питание электроэнерги
ей и ремонт необслуживаемых усилительных пунктов (НУП). На
значение НУП состоит в поддержании требуемого значения h2. 
Если положить /г2= 0, то НУП оказываются вообще ненужными. 
Следовательно, эта составляющая расходов принадлежит Эн■ Точ
но так же можно установить, что расходы на приобретение и про
кладку кабеля следует отнести к составляющей Эр.

Таким образом, произведя разбиение Э на составляющие Эн и 
Эр, по (4.85) с учетом (4.84) вычислим ан и aF. Полученные зна
чения ан и ар есть не что иное, как значения соответствующих весо
вых функций при фиксированных значениях технических парамет
ров № и Д/2 . Если принять аппроксимацию весовых функций в ви-
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де (4.81), то это означает, что определены значения а* при Хі — 
— const. Поскольку в (4.81) имеется два неизвестных коэффициен
та, то для их определения требуется еще одно уравнение, т. е. не
обходимо определить оц при другом значении Хі. Это можно сде
лать следующим образом. Предположим, что новое значение /і2 
должно быть больше старого в 1,5 раза. Тогда можно рассчитать 
насколько увеличится составляющая расходов Эп. Например, она 
увеличится за счет увеличения числа НУП. Точно также можно рас
считать новое значение ар, задавшись новым значением A . Полу
ченные, таким образом, два уравнения вида

разрешаются относительно коэффициентов а и Ь. Практически це
лесообразно составить таких уравнений больше, чем два, поскольку 
это позволит усреднить неизбежные неточности при определении 
составляющих Эн и Эр.

Конечно, при практическом применении этой методики могут 
встретиться различные затруднения. Например, такую составляю
щую, как расходы на проектирование многоканальной ЛС, трудно 
разделить на составляющие Эн и Эр. Однако совершенно очевидно, 
что с той или иной степенью точности это можно сделать. Может 
также оказаться, что для расчета весовых функций не хватает не
которых экономических данных, например, расходы на ремонт ка
беля и НУП не дифференцированы. В этих случаях нужно либо 
получить необходимые данные из первичных документов, либо вос
пользоваться данными для аналогичных систем. Во всяком случае 
все подобные затруднения носят технический характер іи могут 
быть преодолены.

Расчет составляющих Эн и Эр можно ввести в качестве обяза
тельного при составлении калькуляции расходов, т. е. помимо опре
деления общей стоимости одного канало-километра в час вычислять 
также составляющие Эн и Эр на канало-километр в час.

Существенным является также вопрос о требуемой точности 
разбиения Э на Эн и Эр. Очевидно, что чем больше по абсолютной 
величине составляющая 3;, тем больший вес будет иметь относи
тельная неточность, допущенная при ее определении. В связи с 
этим отметим, что наиболее существенные составляющие Э вычис
ляются и идентифицируются по признаку принадлежности к Эн 
или Эр сравнительно легко. Например, по данным [172] капиталь
ные затраты и годовые эксплуатационные расходы на многока
нальные системы К-60П іи К-300, составляющие в сумме основную 
часть всех расходов, легко разделяются на Эн и Эр, поскольку пер
вые относятся к расходам на строительство и эксплуатацию НУП и 
ОУП (обслуживаемых усилительных пунктов), а вторые — линей
ных сооружений. Каждую из этих составляющих можно, в свою 
очередь, разделить на две. Действительно, затраты на НУП зави

(4.89)
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сят от значения Аf лс =  (1+еД&А/2, где А/Лс — общая полоса 
пропускания группового тракта многоканальной ЛС, а ek =  
=  Af3/AfK — отношение ширины защитного промежутка между со- 
седними каналами (Д/3) к AfK= Af x. Полагая А/Лс-И) (практиче
ски полагая А/Лс во много раз меньшим, чем ее истинное значе
ние), можно рассчитать затраты на НУП для этого случая. Разни
цу же между затратами при истинном значении Af лс и Af лс ->-0 
следует отнести к составляющей Эр. Аналогично можно выделить 
из затрат на линейные сооружения составляющую, относящуюся к 
Эн,  положив /г2—>-0. В этом случае снижения расходов можно бы
ло бы добиться за счет выбора более дешевого кабеля с менее ка
чественной изоляцией и т. д.

Для суждения о допустимой неточности в определении значений 
ан и аF следует изучить их влияние на величину оценочного пара
метра. Рассмотрение с этой точки зрения результатов, полученных

О- Ң
в гл. 6, показывает, что ошибка при определении —  в 2—5 раз вaF
большинстве случаев допустима.

Зависимость со от х,, определяемая (4.81), создает неудобства 
практического характера. Поскольку этот недостаток имеет место 
по отношению к любому товару, то в экономике принято удельную

Ступенчатая 
аппроксимация 

/Функции аХ[

Ру акция аХ':

цену товара в некотором диапазоне зна
чений Хі считать неизменной, не завися
щей от хі. В этом легко убедиться, обра
тившись к любому потребительскому то
вару, розничная цена единицы меры ко
торого не зависит от количества покупае
мого товара. Однако для больших коли- 

Хі честв товара устанавливаются другие 
(оптовые) цены обычно меньше рознич
ных. Математически это означает, что 
функция (4.81) аппроксимируется сту

пенчатой функцией, как показано на рис. 4.3. Тогда весовые функ
ции а г превращаются в весовые коэффициенты, неизменные в не
котором диапазоне значений х,. Учитывая, что требуемая точность 
определения ан и ар невысока, а при сравнительной оценке значе
ния Хі в сравниваемой и эталонной СПДИ являются величинами 
одного порядка, аппроксимация весовых функций весовыми коэф
фициентами допустима, по крайней мере, в качестве первого при
ближения.

Рис. 4.3

В качестве примера произведем расчет значений ан  и aF д л я  многоканаль
ных систем К-60П и К-300 длиной КЮО км, используя приведенные в [172] дан
ные. К составляющей Эн  отнесем капитальные затраты и эксплуатационные рас
ходы на станционные сооружения (НУП и ОУП), а к составляющим 3 F — то же 
для линейных сооружений. Тогда

Э ң  - ^капН +  ^экспл Н Т  

3 F =  5 кап F +  5 эксплF Т
(4.90)188



где Т — время эксплуатации системы; З ЭКспл— эксплуатационные расходы в 
единицу времени; Э каа — капитальные затраты.

(Принимая (условно) Т =35 лет я подставляя в (4.90) для системы К-60П 
З к а п ’н =  1647,2 тыс. руб., 5 э к с п л  н — 226,43 тыс. руб., З к а п  F =4530,0 тыс. руб., 
Зэкспл F =  397,95 тыс. руб., получим: Эн =і1647,2+1225,43-25= 1647,2+5635,75 = 
=  7282,95 тыс. руб.; 3 F =45:30,0+ 397,95-35 =  4530,0+9948,76=14 478,75 тыс. руб.

Используя эти значения Э н  и 3 F, из (4.84) получим (для системы К-60П 
число каналов £ = 480):

/ 7282,95
480

14478,75
480

=  15,17 тыс. руб.;

=  30,16 тыс. руб.

Для вычисления ан  и aF по і(4.78) нужно определить значения ft2 и Af2 . 
В данном случае A =  А/к =3,1 кГц і(етандартный телефонный канал). Значе
ние Л2 определим, полагая, что отношение мощностей 'сигнала и помехи на входе 
приемника СПДИ (в полосе 3,1 кГц) равно Нги= 100. Тогда из і(4.87) получим 
h2= H 2hAfz ='100-3,1 =310 кГц. Теперь по (4.85) определим:

Цң 15,17 тыс. руб.
ХЧ ~  ft2 ~  310 ~а0,05 кГц

Цр 30,16
« 9 , 7

тыс. руб.

'F Afj. 3,1 кГц

Отношение весовых коэффициентов равно

а н  0,05
-----= ------ «0 ,0 0 5 .
aF 9,7

Если интерес представляют не абсолютные значения ан  и aF, а только их 
отношение, то его можно вычислить по 1(4.88), используя полученные выше зна
чения Эн  и 3 F.

Подобные же расчеты, проведенные для системы К-300, дали следующие 
результаты:

0,058
тыс. руб. 

кГц
'4,64

тыс. руб. 
кГц

<Хң
—  «0,0125. aF

Интересно отметить, что значение Т весьма незначительно влияет на вели-
ОС ң

чину —  . Так, для системы К-60П при Г—10 лет получим aF
ан

«  0,0045,

что лишь «а і10% меньше, чем в случае |Г=!25 лет.
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По-видимому, для других кабельных систем значения ан, aF и 
их отношения будут величинами такого же порядка. Поэтому не
равенство

—  <0 , 1  (4.9П

можно считать выполняющимся для всех современных кабельных 
многоканальных систем.

Аналогично можно провести расчет для любых других систем 
связи, использующих как искусственно созданные ЛС (проводные, 
кабельные, волноводные и т. п.), так и ЛС, образованные естествен
ной средой (радиолинии). Можно предположить, что при прочих

ан йравных условиях отношение —  в системах с радиолиниями будет
ССр

больше, чем в системах с искусственными ЛС. В пользу справедли
вости высказанного предположения говорит следующее простое 
рассуждение. Общая стоимость ЛС (Э) различного типа должна 
быть соизмеримой (и это подтверждается для реальных ЛС),  в 
противном случае более дорогие ЛС просто нет смысла сооружать 
(кроме, быть может, некоторых особых случаев). Если, для про
стоты, положить значение Э одинаковым для всех ЛС (равной 
длины, с одинаковым числом каналов іи т . д . ) ,  то различные ЛС 
будут различаться значениями Эн/Эр, причем по понятным причи
нам значение Эн/Эр будет больше в радиолиниях. Но из (4.88)

<Хң
видно, что —  пропорционально Эн/Эр, что и доказывает справед- aF
ливость высказанного предположения.

Здесь, однако, следует сделать одно замечание относительно оп
ределения Эр в радиолиниях. Если в случае искусственных ЛС 
наиболее существенная составляющая Эр определялась затратами 
на прокладку кабеля, обеспечивающего передачу спектра заданной 
ширины, то в радиолиниях она вообще равна нулю, поскольку 
«кабелем» является естественная среда. Однако радиоспектр яв
ляется естественным ресурсом, и как таковой имеет определенную 
стоимость. Хотя определение этой стоимости представляет сложную 
задачу, принципиально она разрешима. Если учесть эту стоимость 
в Эр, то отношение Эн/Эр, вычисленное ранее без учета стоимости 
радиоспектра, уменьшится. Следовательно, полученные без учета

анстоимости радиоспектра значения —  можно рассматривать как

верхний предел. Можно также привести следующие соображения 
об относительной стоимости радиоспектра: чем более загружен 
данный участок радиоспектра, тем выше его стоимость. Поэтому 
ясно, что стоимость радиоспектра данной ширины зависит как от 
его средней частоты, так и от географического района расположе
ния ЛС, времени суток и т. д.■ 190



Ориентировочные расчеты, проведенные для нескольких типов
ан

многоканальных систем с радиолиниями, показали, что значения —CL р
находятся в области, удовлетворяющей неравенству1)

—  > 1 .  (4.92)
a F

В заключение рассмотрим вопрос об использовании полученных 
данных о значениях ан и uf при проектировании СПДИ. Оптими
зация СПДИ по критерию цены возможна в том случае, когда воз
можна реализация оптимальных значений технических параметров 
h2 и А/ 2 . Такой случай имеет место при проектировании новых ЛС, 
особенно автономных, предназначенных для использования только 
в данной СПДИ. Однако во многих случаях СПДИ проектируются 
и реализуются на основе использования уже существующих ЛС, в 
частности, многоканальных систем связи. Как известно, спектр час
тот таких систем делится на отрезки фиксированной ширины (ка
налы) Д/ю которые и предоставляются для использования потреби
телям. Арендная плата за канало-километр в час исчисляется из 
величины Д/к и не зависит от того, насколько эффективно потреби
тель использует эту полосу. Это означает, что потребитель не мо
жет уменьшить составляющую расходов Цг, если оказалось, что 
Д/2опт <А /к кроме, конечно, тех случаев, когда полоса, равная 
Д/к—Д /2опт, может быть использована в другой системе связи, 
принадлежащей данному потребителю, или он (потребитель) может 
продать эту часть полосы другому потребителю. В большинстве 
случаев использование разности Д/к—Д/2опт оказывается невозмож
ным или невыгодным по ряду соображений, так что перед потре
бителем встает дилемма: либо оставить Д/2 = Д /2опт -<Д/к, либо 
положить с самого начала (ввести в исходную модель), что Д /2 =  
=,Д/к. Ясно, что второе решение более рационально, поскольку за 
неиспользованную часть канала все равно нужно платить, а расши
рение полосы частот канала всегда полезно для улучшения инфор
мационных параметров СПДИ.

Аналогичные рассуждения справедливы и по отношению к ве
личине /г2, поскольку арендная плата за канало-километр в час ис
числяется не только с учетом затрат на создание Д/к, но и на созда
ние /г2. Если получилось /г2пт <.h \ , то уменьшить составляющую 
расходов Цн невозможно, так как невозможно уменьшить количе
ство НУП (в общем случае — ретрансляторов), потребление ими 
электроэнергии и т. д. В этих условиях также целесообразно при
нять /г2 =  /і2к. *)

*) Следует подчеркнуть, что эти расчеты проведены на основе весьма отры
вочных, а .иногда несовпадающих данных, причем часто эти данные трудно было 
дифференцировать на составляющие, относящиеся к Эн и 9 f- Тем не менее есть 
основания полагать, что неравенство (4.92) останется в силе и при более точ
ных расчетах.
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Но если принять Д /2=Л /К и h2=--h2 , то цена системы, равная 
Ц — ияЬ2+ арД/2, также оказывается фиксированной и равной Д =  
=  /Д =  ан/?2 +а*Л/к. В этом случае оценка по критерию цены вооб
ще теряет смысл и рациональным становится критерий эффектив
ности. Более того, поскольку фиксирована не только цена, но и обе 
ее составляющие, то оценка может быть проведена вообще без вы
числения весовых коэффициентов ан и аf- Другими словами, при 
оценке СПДИ, работающих по каналам современных многоканаль
ных систем, во многих случаях рациональной оказывается оценка 
по критерию эффективности, причем в такой его модификации, 
когда не требуется определения весовых коэффициентов а и и а f-

Не следует, однако, делать поспешных выводов о нецелесооб
разности использования критерия цены при оценке СПДИ, рабо
тающих по многоканальным системам, во всех случаях. Во-первых, 
как указывалось выше, в некоторых случаях йозможно использова
ние полосы, равной Д/к—A/Sonx , для другой системы связи. Еще 
большие возможности открываются, когда требуется организовать 
работу многих СПДИ, так что общая требуемая полоса частот 
значительно больше, чем Д/к- В этом случае может оказаться целе
сообразным арендовать не раздельно требуемое число каналов ши
риной Д/к каждый, а один широкополосный канал, общая ширина 
полосы пропускания которого равна А/ш.к=^А/к(1+  ек), где d — 
число каналов шириной Д/к в широкополосном канале. Действи
тельно, теперь имеется возможность выбирать ширину полосы про
пускания канала для каждой СПДИ равной оптимальному зна
чению, определенному по критерию цены. Правда, значение hz 
по-прежнему остается фиксированным, но все же появляется 
свобода вариации значением Ц за счет изменения составляю
щей Д/2.

Еще одно соображение в пользу проектирования СПДИ по кри
терию цены в том случае, когда Д/2опт< Д / к или /г2пт -</г2 , со
стоит в следующем. Как известно, в многоканальных системах 
имеются переходные помехи, причем их уровень растет с увеличе
нием h2 и Д/2 . Следовательно, уменьшение значений /г2 и A/s 
приведет к улучшению показателей работы систем связи, 
работающих по другим каналам рассматриваемой многоканальной 
системы. Кроме того, уменьшение Д/2 благотворно скажется на 
уровне переходных помех от других каналов в данную СПДИ.

Общие выводы состоят в следующем:
1. Определение весовых коэффициентов '(точнее, весовых функ

ций) ан и аF принципиально возможно.
2. Идея практического способа определения значений а я и ан 

сводится к разбиению всех совокупных экономических затрат (Э) 
на составляющие Эн и Эр- Методика такого разбиения может быть 
разработана на основе рассмотренных выше примеров.

192



3. Требуемая точность определения значений ан и ар невысока,
ося

так что в большинстве случаев ошибка в определении —  в 2—5
aF

раз допустима.
4. Учитывая особенности современных многоканальных систем 

связи, а также отсутствие в настоящее время достоверных данных 
о значениях ан и ан, можно рекомендовать вести оценку СПДИ, 
работающих по каналам этих систем, по критерию эффективности 
в той его модификации, когда фиксированы значения обеих состав
ляющих цены (т. е. /г2 =  /г£ и Дfj.=AfK). В этом случае не требует
ся определения значений ан и аf-

5. Определение значений весовых коэффициентов ан и ан яв
ляется актуальной задачей, поскольку критерий цены предпочтите
лен не только для всех проектируемых ЛС, но, с учетом сделанных 
выше разъяснений, также и для существующих.

Последнее не противоречит рекомендациям п. 4 по той причине, 
что для определения величины Д/к—Д/ 2 опт и возможностей ее 
использования требуется знание величины Д/2опт , которая опреде
ляется по критерию цены при наличии данных о значениях ан
И Ctp.

6. После разработки подробной методики разбиения Э на со
ставляющие Эн и 3 F определение весовых коэффициентов ан и aF 
(отнесенных к одному канало-километру в час) можно было бы 
узаконить наравне с определением тарифной стоимости канало-ки- 
лометра в час. - -
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Г Л А В А  П Я Т А Я

Влияние А ЧХ и 
ФЧХ канала связи 
на помехоустойчивость 
СПДИ

5.1. ВВЕДЕНИЕ

Помехоустойчивость СПДИ при прочих равных условиях за
висит от АЧХ и ФЧХ КС, поскольку они определяют искажения 
сигналов в КС. Однако вычисление помехоустойчивости (РСб. е. и, 
Рсб.э. с) с учетом искажений существенно сложнее, чем без их уче
т а 1). Поэтому большинство выражений для Р сб.э. с получено в 
предположении отсутствия искажений в КС.

Отсутствие искажений возможно в том единственном случае, 
когда АЧХ и ФЧХ КС совпадают с АЧХ и ФЧХ ИФ, определяемо
го (2.1). Практически это невыполнимо и реальные канальные 
фильтры являются полосовыми, как об этом говорилось в § 2.2. 
Правда, если АЧХ и ФЧХ КС достаточно близки к АЧХ и 
ФЧХ ИФ на ограниченном частотном интервале АfK, включающем 
и существенно превышающем эффективную полосу частот СПДИ 
ш  э2), т. е. если AfKS>A/32 , то искажения будут малыми и ими 
можно пренебречь.

Однако выполнение условия малости искажений не всегда воз
можно и (или) целесообразно. Тривиальным примером является 
случай, когда А/к и А/э2 наперед заданы и условие AfK~>Af эХ не 
выполняется. Невыполнение условия Д/„^>А/э2 может оказаться 
целесообразным также для оптимальной СПДИ при высокой стои
мости единицы полосы частот КС. В этих случаях использование 
выражений для Рсб. 0. с, полученных в предположении отсутствия 
искажений, может привести к заметным ошибкам, а иногда и к 
принципиально неправильным выводам.

В настоящей главе рассматриваются некоторые вопросы, свя
занные с определением ДСб. э. с при учете искажений сигнала 
в КС.

Вычисления Р сб.э. с и Р с б . е . и производились на ЭВМ

4) Это отнюдь не означает, что івычисление помехоустойчивости в предпо
ложении .неискажающего канала является простой задачей. В большинстве слу
чаев она также достаточно сложна, так что часто приходится довольствоваться 
приближенными решениями или оценками.
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«Минск-22»1), а результаты представлены в виде графиков 
Рсб. е. w= f(H) при Яп =  const для т =  2, 3, 4, 6, 8 (рис. 5.10—5.14).

Аналитическое решение задачи об оптимизации СПДИ (по вы
бранному критерию) требует, чтобы уравнения, входящие в мате

матическую модель критерия, имели надлежащий аналитический 
вид. Например, при оптимизации по критерию цены уравнение для 
Рсб. е. и (и, следовательно, также для Рсг>. э. с) должно иметь такой 
вид, чтобы из него можно было выделить технический параметр /г2. 
Однако во многих случаях это сделать невозможно и поэтому воз
никает задача аппроксимации выражений для РСб. э. с подходя
щими аналитическими функциями.

Настоящая глава является дальнейшим развитием методики вы
числения помехоустойчивости с учетом искажений сигнала в КС, 
изложенной в работах [105— 107, 136, 142].

5.2. МЕТОДЫ ОПРЕДЕЛЕНИЯ ВЛИЯНИЯ АЧХ И ФЧХ
КАНАЛЬНЫХ ФИЛЬТРОВ НА ИСКАЖЕНИЯ СИГНАЛА
Классическим методом определения сигнала на выходе линей

ного фильтра, заданного АЧХ и ФЧХ, является метод интеграла 
Фурье (спектральный метод). Согласно этому методу выражение 
для сигнала на выходе линейного фильтра, учитывая четность мо
дулей комплексных коэффициента передачи фильтра и спектра 
сигнала на входе фильтра, можно привести к виду

оО
г/вых(0= J I 5С (і ю) К  (і со) [ cos [со t +  <рс (со ф (со)] d со, (5.1}

о

где |S c(ico) |, фс (со) — соответственно модуль и аргумент комплекс
ного спектра сигнала y&x(t) на входе фильтра; |А(ісо)|, ф(со) — 
■соответственно АЧХ и ФЧХ фильтра (модуль и аргумент комп
лексного коэффициента передачи фильтра).

В свою очередь, комплексный спектр сигнала на входе фильтра 
определяется из выражения

Sc(ico)= j  t/BX(0 (5.2)
о

Выражения (5.1) и (5.2) полностью характеризуют влияние 
АЧХ и ФЧХ канальных фильтров на искажения сигналов. Однако 
их практическое применение наталкивается на столь большие труд
ности вычислительного характера, что точное решение задачи часто 
становится фактически невозможным. Более того, если даже пре
одолеть эти трудности и получить точное решение, то оно может 
оказаться настолько громоздким, что его анализ и (или) использо
вание для дальнейших исследований также оказываются чрезвы
чайно сложными.

‘) Программы на языке «ФОРТРАН» я сами вычисления выполнены В. М. 
Чуприным.
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Метод интеграла Фурье применим только к таким входным сиг
налам Увх(0> которые удовлетворяют условию абсолютной интег
рируемости. Обобщением метода интеграла Фурье на случай функ
ций, не удовлетворяющих указанному условию, является метод 
преобразования Лапласа (операционный метод). Хотя используе
мые в технике связи сигналы удовлетворяют условию абсолютной 
интегрируемости и метод интеграла Фурье к ним поэтому приме
ним, широко распространен также операционный метод, имеющий 
ряд преимуществ, в том числе вычислительного характера.

Кроме спектрального, существует также временной метод (ме
тод интеграла Дюамеля). Сигнал на выходе линейного фильтра в 
этом случае определяется выражением

t
«/вых(0= f yBx(x)g{t — x)dx, (5.3)

о
где g(t)  — импульсная реакция фильтра (отклик на единичный 
импульс).

Между спектральными и временными характеристиками имеет
ся однозначная связь, выражающаяся парой преобразований 
Фурье:

g { t ) = ±  Г К  (і ш) е' шіd со 
2я J—се

К (i со)= j  g(t) е~ш dt
(5.4)

Вообще, КС может быть задан как спектральными, так и вре
менными характеристиками. В силу ряда причин преимуществен
ное распространение получили спектральные характеристики (АЧХ 
и ФЧХ). В частности, нормы на временные каналы дальней связи 
заданы именно в терминах АЧХ и ФЧХ1). В последнее время на
чинают использоваться и временные характеристики.

Вследствие сложности получения точных решений в теории ли
нейных цепей разрабатываются методы приближенных решений. 
Из числа недавно опубликованных работ, где содержится обзор и 
анализ некоторых из приближенных методов, а также обширная 
библиография по этому вопросу, укажем (4, 45]. Приближенные 
методы во многих случаях обеспечивают приемлемую точность. 
Однако нередки случаи, когда точность может оказаться неудов
летворительной. Сюда относятся, прежде всего, случаи, когда су
щественное значение имеет фаза выходного сигнала, например, 
СПДИ с ФМ или ОФМ. Как будет видно из дальнейшего, точность 
определения фазы выходного сигнала важна также при вычисле-

*) Точнее, вместо ФЧХ нормируется параметр, называемый групповым вре

менем распространения (ігР) и связанный е ФЧХ зависимостью г̂р =
_d_ 
d ©

Ф(со) .
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нии помехоустойчивости с учетом искажений сигнала в КС, -по
скольку в этом случае на каждом тактовом интервале действует 
суперпозиция колебаний, суммарное воздействие которой сущест
венно зависит от их фаз. В связи с этим заслуживает особого вни
мания развиваемая в [45] методика определения сигнала на выходе 
линейного фильтра, 'позволяющая получить высокую точность опре
деления фазы. Идея состоит в разложении спектра сигнала по ор
тогональным составляющим. В [45] разработана также методика 
решения задачи методами операционного исчисления, позволяющая 
заметно сократить объем вычислений.

В заключение этого краткого обзора укажем, что несмотря на 
наличие огромного числа работ по теории линейных цепей, вычис
ление сигнала на выходе линейного фильтра все же представляет 
достаточно сложную задачу, и поэтому поиск упрощенных методик, 
хотя бы для частных случаев, остается актуальным.

5.3. КАЧЕСТВЕННЫЙ АНАЛИЗ ПРИЧИН УХУДШЕНИЯ 
ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ ПРИ НАЛИЧИИ 
ИСКАЖЕНИЙ СИГНАЛА

Для выяснения причины ухудшения помехоустойчивости за 
счет искажений сигнала в КС обратимся к структурной схеме оп
тимального демодулятора, представленной на рис. 1.11. Если иска
жения в КС отсутствуют, то на каждом тактовом интервале дли
тельностью т на вход демодулятора поступает элементарный сиг
нал і-й позиции, і£{т}.  Обработка элементарного сигнала ведется 
в каждом из т субканалов на протяжении всего тактового интер
вала, а в конце его с помощью стробирующего устройства снимают
ся отсчеты. Алгоритмы обработки в субканалах Дц і =  0, т—1 оп
тимальны для заданной совокупности сигналов и помех. Таким об
разом, оптимальный демодулятор является таковым потому, что он 
оптимально согласован со структурно-временными характеристи
ками совокупности сигналов (при заданных помехах). Всякое на
рушение этого оптимального согласования неизбежно приведет к 
ухудшению помехоустойчивости. Именно в этом и состоит причина 
ухудшения помехоустойчивости при наличии искажений сигнала в 
КС, поскольку, как будет видно из дальнейшего, нарушение опти
мального согласования в этом случае неизбежно.

Конечно, возможна оптимизация демодулятора и по отношению 
к искаженным сигналам. Однако во многих случаях синтез струк
туры и техническая реализация демодуляторов, оптимальных для 
искаженных сигналов, оказываются трудными задачами. Некоторое 
представление об этом можно получить из анализа работы [180], 
где синтезирован оптимальный демодулятор для сравнительно про
стого случая бинарных сигналов с AM в предположении линейной 
ФЧХ канала связи. Задача синтеза привела к системе нелинейных 
уравнений, которую оказалось возможным решить лишь путем вве
дения ряда упрощающих предположений. Структура демодулятора
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получилась сложной, главным образом, из-за наличия линии за
держки с отводами, причем общее время задержки составляло не
сколько тактовых интервалов. Кстати, авторы [180] также отмечают 
сложность и трудность технической реализации синтезированного 
оптимального демодулятора, ввиду чего его применение во многих 
случаях нецелесообразно.

Можно предположить, что для МПС и (или) нелинейной ФЧХ 
канала связи задача синтеза осложняется. Наконец, можно пред
положить, что, по крайней мере, в некоторых случаях замена демо
дулятора, оптимального по отношению к неискаженным сигналам, 
демодулятором, оптимальным по отношению к искаженным сигна
лам, не приведет к существенному повышению помехоустойчивости.

На основании изложенного можно сделать вывод о целесообраз
ности анализа, прежде всего, случая приема искаженных сигналов 
на демодулятор, оптимальный по отношению к неискаженным сиг
налам. Кстати, результаты этого анализа могут быть использова
ны и для оценки целесообразности применения демодулятора, оп
тимального по отношению к искаженным сигналам.

В неоптимальном (по отношению к неискаженным сигналам) 
демодуляторе алгоритмы обработки в субканалах не оптимальны

по отношению к заданной 
системе сигналов и помех. 
Поэтому в зависимости от 
характера искажений воз
можно как ухудшение, так и 
улучшение степени согласо
вания между искаженными 
сигналами и алгоритмами 
обработки в субканалах. В 
первом случае помехоустой
чивость ухудшится, зато во 
втором — она улучшится1). 
Тем не менее в большинстве 
практически встречающихся 
случаев' искажения сигнала 
в КС приводят к ухудшению 
помехоустойчивости также 
и в случае применения неоп- 
тимальиых демодуляторов.

В дальнейшем-будем по
лагать, что прием искажен
ных сигналов ведется на де
модулятор (оптимальный и 
неоптимальный), выбранный 

для приема неискаженных сигналов.
Рассмотрим характер искажений сигнала в КС с различными *)

*) Именно на этом осно-ван метод повышения помехоустойчивости за счет 
предыскажений сигнала.
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АЧХ и ФЧХ. Примем для простоты, что г) =  1, ß=,l, т. е. элементар
ный сигнал — отрезок гармонического колебания длительностью т. 
На рис. 5.1 представлены эпюры огибающих сигнала на входе КС 
(а) и на его выходе (б, в и г )  для различных АЧХ и ФЧХ.

Рисунок 5.16 соответствует случаю, когда КС аппроксимируется 
ИФ. При этом огибающая сохраняет свою форму (с точностью до 
коэффициента передачи ИФ), но сдвигается по оси времени на 
А>(ИФ), причем этот сдвиг одинаков для всех y(i)(t), і =  0, т—1. 
Здесь обозначено £Р(ИФ) =  АР(ИФ) -Ирс, где £Р(ИФ) — общее вре
мя запаздывания сигнала для КС, аппроксимируемого ИФ;

d ф(а>) = d  — групповое время запаздывания сигналаАР (ИФ) =
d со

в ИФ; tpC=  —------время распространения сигнала по ЛС; /л —
V  се

длина ЛС; ѵсі — скорость распространения сигнала по ЛС.
Фаза сигнала получает приращение Дфг =  соКр(ИФ). Поскольку 

величина /Р(ИФ) является параметром КС, то демодулятор может 
быть оптимально согласован со структурно-временными характе
ристиками совокупности сигналов (при заданных помехах) при лю
бых значениях сщ и А(ИФ) *). Рассмотренный пример показывает, 
что изменение временного положения сигнала, если оно детерми
нировано и одинаково для всех сигналов и всех тактовых интерва
лов, не ухудшает помехоустойчивости.

Рисунки 5.Iß и г соответствуют случаю, когда КС является ПФ 
с произвольными АЧХ и ФЧХ. В зависимости от сочетания АЧХ и 
ФЧХ характер огибающей может быть как плавным (рис. 5.1 в), 
так и колебательным (рис. 5.1г). В обоих случаях полагается, что 
линейная составляющая ФЧХ ПФ совпадает с ФЧХ ИФ, соответ
ствующего рис. 5.16. На каждом из рис. 5.1 в и г показаны две кри
вые (сплошная и пунктирная), чтобы подчеркнуть возможность 
различного расположения искаженного сигнала по отношению к 
интервалу /Р(ИФ) ^ ^ / Р(И Ф )+т, в зависимости от АЧХ и 
ФЧХ КС. В общем случае искажения зависят также от номера по
зиции сигнала.

В рассмотренных случаях сигнал искажается таким образом, 
что у него появляются «хвосты», так что на выходе КС сигнал су
ществует на всей полуоси времени Это означает нару
шение временного согласования демодулятора, поскольку обработ
ка в субканалах по-прежнему ведется на конечном интервале дли
тельностью т. Нарушенным оказывается и согласование алгоритма 
обработки в субканалах, поскольку искаженный сигнал на любом 
конечном интервале т отличается от сигнала, который был бы на 
выходе неискажающего КС. Легко видеть, что оба вида рассогла
сования принципиально неустранимы и имеют место для КС с лю
быми АЧХ и ФЧХ, отличающимися от АЧХ и ФЧХ ИФ. *)

*) Практически дело сводится к установке надлежащих фаз когерентных 
гетеродинов, а также моментов стробирования. При некогерентном приеме вели
чины Дфі вообще не имеют значения. 199



Рисунок 5.15 иллюстрирует временной сдвиг j б/1 между интер
валом *р(И Ф )< /< * р (И Ф )+ т  и интервалом, на котором ведется 
обработка искаженного сигнала — рабочим тактовым интервалом. 
Для каждого сигнала y{i)(t), / =  0, пг—\ существует оптимальное 
значение б^опт, при котором максимизируется вероятность пра
вильного приема. Если ОД опт одинаковы для всех і€{т},  то это 
значение является оптимальным и для всей совокупности сигналов 
(б4пт =  б^опт, і =  0, m—1). В противном случае ОДптт^ОД <шт> по 
крайней мере, для некоторых из іЕ:{ш}.

Из проведенного качественного анализа следует, что причины 
ухудшения помехоустойчивости за счет искажений в КС состоят в 
следующем:

— энергия сигнала на рабочем тактовом интервале составляет 
лишь часть общей энергии сигнала;

— нарушается согласование между сигналом на рабочем так
товом интервале и алгоритмом обработки в субканалах демодуля
тора;

— часть энергии сигнала, распределенная за пределами рабоче
го тактового интервала, является дополнительной помехой для сиг
налов, передаваемых в другие тактовые интервалы.

Дополнительной причиной ухудшения помехоустойчивости яв
ляется невыполнение условия ОДИт=ОДопт хотя бы для одного 
іб {tn}. Можно показать, что проведенный качественный анализ 
причин ухудшения помехоустойчивости при наличии искажений в 
КС справедлив и для случая г)>  1, ß >  1.

Характер искажений в КС с различными АЧХ и ФЧХ рассмат
ривается, например, в [4,. 26, 29, 36, 86, 214, 215]. Для случая КС, 
аппроксимируемого ИПФ, искажения сигнала рассмотрены в § 5.5 
и представлены на рис. 5.5, 5.6 и 5.7.

5.4. ОСОБЕННОСТИ ОПРЕДЕЛЕНИЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ 
С УЧЕТОМ ИСКАЖЕНИЙ СИГНАЛА
Из проведенного анализа видно, что прием сигнала на рабо

чем тактовом интервале сопровождается действием дополнительных 
помех, образующихся за счет «хвостов» сигналов, переданных в 
тактовые интервалы, предшествующие рабочему и следующие за 
ним. Для иллюстрации сказанного на рис. 5.2 показан отрезок по
следовательности сигналов ym(t), y{k)(t), yW(t), yd)(t), y ^ ( t )  на 
выходе КС, представленных своими огибающими. Рабочий такто
вый интервал (<7 =  0) выбран в центре последовательности, что под
черкнуто изображением огибающих на этом интервале сплошными 
линиями (на остальных тактовых интервалах эти линии пунктир
ные).

В дальнейшем помехи, возникающие из-за взаимного перекры
тия во времени сигналов, переданных в различные тактовые интер
валы, будем называть междусимвольными.

В общем случае следует учитывать междусимвольные помехи 
от сигналов, расположенных на S(_) и s(+) тактовых интервалах сле- 
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ва и справа от рабочего, так что общее число сигнальных компо
нент на выходе КС в рабочем тактовом интервале равно

D =  1 +  s(_j +  s(+) . (5.5)

Для каждой последовательности сигналов длины D характер 
междусимвольных помех будет различным. Поэтому полная вероят
ность сбоя элементарного сигнала определится усреднением по 
всем возможным комбинациям:

Рсб.э.с =  V  р ( К д ) Р се.,.С11, (5.6)
4=1

где тР — общее число комбинаций сигналов в последовательности 
длиной D; р(Кіх) — вероятность образования р-й комбинации; 
Р cs. э. с.ц — значение РСб. я. с для сигнала на рабочем тактовом ин
тервале при условии, что этот сигнал принадлежит р-й комбина
ции.

При D =  1, что соответствует отсутствию междусимвольных по
мех, (5.6) превращается в обычное выражение для Рсб.э.с в пред
положении неискажающего КС.

Усложнение вычислений Рсб.э.с при Z)> 1 по сравнению со слу
чаем D =  1 вызывается, главным образом, тремя причинами:

— трудностями определения s(_) и s(+), что необходимо для вы
числения D по (5.5);

— увеличением числа слагаемых в правой части (5.6);
— трудностями определения Рсб. э. с.и •
Рассмотрим последовательно каждую из этих причин. Если учи

тывать междусимвольные помехи от всех перекрывающихся сигна
лов, то можно показать, что

Ч-)

Ж "
° ( + )
S(+) — г, г == 1 , s(+)

при 0 ^  V <  L —s'+ 

при L — s'+)< v < L
(5.7)

где L — общее количество сигналов, передаваемых в данном сеан
се связи; V — количество сигналов, переданных до принимаемого;

s(+)
бр (ИФ) +  6 1

X
(5.8)

Как видно из (5.7) и (5.8), s<-) зависит от номера сигнала в пе
редаваемой последовательности, а s(+) — также от значений L, 
б-р(ИФ), бt и т. Следовательно, значение D также будет различным 
для сигналов с разными номерами. Это означает, что вычисления 
Р с б .э .  с по (5.6) потребуется провести для всех сигналов в после
довательности отдельно, а затем усреднить полученный результат. 
Процедура вычисления Рсб.э.с в этом случае получается весьма 
громоздкой, а полученные результаты имеют частный характер, по
скольку они зависят от значений L, г̂р(ИФ) и т. 201



Упростить определение S(_) и S(+) можно за счет отказа от учета 
слабых междусимвольных помех. Поскольку переходный процесс 
со временем затухает, то междусимвольная помеха будет тем более 
слабой, чем больше расстояние между тактовыми интервалами ра
бочего и мешающего сигналов. Это позволяет ограничиться некото
рым конечным значением S(_), обычно не превышающим нескольких

Номера
позиций
сигнала

Номера тактодь/х иятеріалов (q)
-2 -1 0 1 2

1 . ' " " ч

к

L

j / '  N

р

Рис. 5.2

единиц. Конечно, для первых (в последовательности) сигналов 
по-прежнему будет s(_) =  v, но если последовательность существенно 
длиннее выбранного конечного значения S(_), то этой тонкостью 
можно пренебречь. Также и значение s{+) может быть взято меньше 

если s '+) > 1 .  Если s |+) >>1, что справедливо для большинст
ва реальных КС, то допустимо принять S(_) =  S(+)=s. Именно так 
чаще всего и поступают, правда, без соответствующих обоснований 
и пояснений [180, 209]. В этом случае вместо (5.5) запишем

D = \  +  2s. (5.9)
Объективным критерием для определения s является условие

Р сб.е.я В +  1) —  -Рсб.е.и (s) 
Р сб.е.и (s) ß, (5.10)

где ß> 0  — наперед выбранное число.
При использовании критерия (5.10) вопрос об определении ве

личины 5 по существу теряет самостоятельное значение. Действи
тельно, после определения s по (5.10) сама его величина уже не 
представляет интереса, поскольку задача о нахождении Рсб.е.и ре
шена в процессе нахождения s.

Специфическая трудность, связанная с критерием (5.10), состоит 
в том, что невозможно заранее предсказать объем вычислений, по
скольку он зависит от неизвестного значения s. Поэтому представ
ляет большой практический интерес нахождение способов прибли
женного определения значений s.202



Для выявления и обоснования этих способов рассмотрим 
рис. 5.3, на котором представлена векторная диаграмма совокуп
ности сигнальных отсчетов на выходе і-го субканала в момент стро
бирования для р-й комбинации последовательности сигналов дли
ны D =  5. имеющей вид y(p)(t), y®(t), y{r)(t), Отсчет в
i-м субканале от сигнала k-й позиции, переданного на q-м тактовом 
интервале, обозначен у'с. (q, k), а суммарный (результирующий) 
отсчет — У'съі- Приращение у'ш  от составляющей г/'. (q, k) обо
значено Ay'cXi (q, k) и, как видно из рис. 5.3, определяется не толь
ко составляющей у'сі (q, k), но и всеми остальными составляющи
ми при — Следовательно,  в общем случае для каждой 
р-й комбинации значение Ау'ш  (q, k) будет различным, что силь
но усложняет вычисления s.

Способы приближенного определения s могут быть основаны на 
принятии равенства

А  У ’с х і  ( 9 .  k )  =  У 'сі ( 7 .  Ь ) ,

смысл которого состоит в тощ, что истинное приращение Аг/'2. (q, k) 
заменяется его максимально возможным значением г/', (q, k). Зна
чение у'с{ (q, k) не зависит от номера комбинации последовательно
сти сигналов (р). Отнеся это значение к некоторой постоянной ве
личине, характеризующей уровни сигнала или помехи на выходе 
субканала в момент стробирования, получим относительную вели
чину максимального приращения. Если, например, в качестве по
стоянной величины принять значение сигнального отсчета в і-м 
субканале при передаче сигнала y(i)(t) на рабочем (  ̂=  0) такто
вом интервале при условии, что КС имеет вид ИФ, то относитель
ная величина максимального приращения будет иметь вид

Vi{q, k)= Ун (?■ k)
[.Vc/(0', 1)]иф

(5.11)

Полный учет междусимвольных помех по всем k, для
<7 =  const дает матрица взаимовлияния

v0(q, 0), . vc(q, 0), . -  Vm - M ’ °)

11 V (q) II = v0(q, k), . . Vi(q, k), . - Vm-A<?-k)

Vo(q, m— 1 ), . ., Vi(q,m— 1 ), .
Полагая, что действием междусимвольных помех, удовлетво

ряющих условию
Vi(q, &)<Кшп, (5.13)

где Цдоп>0, можно пренебречь, заменим в матрицах (5.12) все удов
летворяющие условию (5.13) значения Vi(q, k) нулями. Очевидно, 
что при некотором значении \q\=qo  матрица \\v(q0)\\ будет со
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стоять из одних нулей, в то время как во всех матрицах при 
\q \<qa  будет хотя бы один элемент, отличный от нуля. Тогда
s = qo— 1 .

Дальнейшее упрощение способа приближенного определения s 
возможно, если учесть, что всегда y'ci(q, k ) ^ y ( q ,  i). Тогда мож
но ограничиться матрицей:

Vo(q, 0>

II V (q) II = vk (q> k) (5.14)

ѵт-ЛЯ> m 1)
образованной из диагональных членов матрицы (5.12).

Еще более просто можно определить s, если влияние междусим
вольной помехи оценивать по ее энергии в рабочем тактовом ин
тервале. В этом случае также составляется матрица типа (5.14)

ѵ М  II =

vRo(4, 0)

vRk(q, k) (5.15)

%(m-!)(?- m ~ X)

где к ) = і £ і » % » Иф ■ • (5' l6>
Eck(q, k) — энергия сигнала k-й позиции, переданного на <7-м так
товом интервале, приходящаяся в k-м субканале на рабочий такто
вый интервал; [Дс?г(0, &)]Иф — энергия сигнала k-й позиции, распо
ложенного на рабочем (<7 =  0) тактовом интервале, при условии, 
что искажения сигнала k-й позиции отсутствуют (т. е. что канал 
связи — ИФ).

Аналогично все vEh(q, k ) ^ v Ekwa в матрице (5.15) заменяют
ся нулями и s =  q0— 1 .

Если система сигналов такова, что можно без исследований оп
ределить позиции, на которых искажения максимальны, то в матри
цах (5.14) или (5.15) достаточно учесть только эти позиции, что 
еще больше упрощает вычисление s.

Наконец, определение s возможно любым из указанных выше 
способов на основе качественных соображений о значениях элемен
тов матриц взаимовлияния. При известном опыте и интуиции та
кая оценка может быть вполне приемлемой, по крайней мере, в 
качестве первого приближения.

Таким образом, при замене критерия (5.10) приближенным, оп
ределение s может быть сведено к сравнительно простой проце
дуре. Следует, однако, подчеркнуть, что в каждом конкретном слу
чае необходимо весьма тщательно анализировать приемлемость 
того или иного критерия, чтобы избежать грубых ошибок.
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Вторая причина усложнения вычислений Рсб.э.с при D >  1 по 
сравнению со случаем D =  1, как указано выше, состоит в увеличе
нии числа слагаемых в правой части (5.6). Представление о числе 
слагаемых при D >  1 дает табл. 5.1, в которой приведены значения 
т° для некоторых сочетаний т и D (в скобках указаны также зна
чения s). Как видно, при т> 2 и s > 0  количество слагаемых мо
жет достигать значений, вызывающих затруднения даже при вы
числениях на ЭВМ. Поэтому актуальна задача уменьшения числа 
слагаемых в (5.6). Возможности ее решения будут рассмотрены 
дальше.

Т а б л и ц а  5.1

Значение п Р  при D
( s )

m 1
(0)

3
( i )

5
(2)

7
(3)

9
H)

11
(5)

2 2 8 32 128 512 2048
3 3 27 243 2187 59049 ~1 ,6 -106
5 5 125 3125 7825 — 1,95 • 108 - 5 - 1 0 7
8 8 192 12288 —0,8-10" ~  5 ■ 107 ~ 3  109

Последняя из указанных выше причин усложнения вычислений 
Рсб.э. с при 1 по сравнению со случаем D — 1 состоит в увели
чении трудностей определения РСб. э. с ц ■ .Действительно, при опре
делении Рсб. э. с ц необходимо учитывать действие междусимволь- 
ных помех от 2 5 сигналов. Помимо простого увеличения количест
ва операций, связанного с появлением дополнительных 2 s компо
нент в выражениях для отсчетов на выходе субканалов, наличие 
этих компонент приводит к появлению корреляции между значе
ниями отсчетов. Известно, что определение помехоустойчивости 
при наличии корреляции между отсчетами значительно сложнее, 
чем при ее отсутствии.

Таким образом, несмотря на использование приближенных ме
тодов определения s, задача вычисления Рсб. э. с по (5.5) остается 
достаточно сложной. Ее дальнейшее упрощение возможно на осно
ве использования особенностей системы сигналов, характеристик 
КС и т. д. Для пояснения этих возможностей обратимся к рассмот
ренным выше способам определения 5. Легко понять, что все они 
определяют s, как s =  maxs(kJ і) или, поскольку s(k, i ) ^ s ( k ,  k) =  
=  s(k), как s =  m axs(^j. В том случае, когда в матрице

s(0)

II S(k, k) II =  II s(k) II = s(k) (5.17)

s(m— 1)
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имеются s (k )< m axs(k ) ,  k£{m},  множество комбинаций длиной 
D = 2 s + l ,  s =  maxs('ß) распадается на ряд подмножеств, в каждое 
из которых войдут комбинации длиной D(k) = 2 s (k )  +1. Ясно, что 
общее количество комбинаций при этом уменьшится и, следователь
но, уменьшится число слагаемых в правой части (5.6). Степень до
стигаемого упрощения зависит от вида матрицы (5.17) — чем боль
ше ее элементов s(k) будут отличаться от m axs(ß) и чем большим 
будет это отличие, тем больше будет степень упрощения.

Весьма эффективным приемам, позволяющим во многих случа
ях добиться заметного упрощения в вычислении Рсб. э. с, является 
принятие равенства значений Р с б . э . с  ц для тех комбинаций длиной 
D(k), для которых они достаточно близки. В этом случае 

I I
сб .э. С JJ, —  Рсб э. с д V  р { К Л

Ц=1 Д=1
где / — общее количество комбинаций с равными значениями
с̂б. э. е ц •

Особенно целесообразен такой прием в тех случаях, когда все 
s(k) в матрице (5.17) одинаковы и приблизительно одинаковы все 
Рсб. э. с ц • Тогда (5.6) преобразуется в

Рсб.э.с =  Рсб.э.с ц,- (5.18)
В этом случае достаточно вычислить значение РСб. э. с д, для од

ной комбинации. Правда, предварительно нужно убедиться, что все 
Рсб. э. о ц приблизительно одинаковы, а это может быть сложной 
задачей.

Значения s определялись выше без учета характера комбинации 
сигналов, расположенных на тактовых интервалах в пределах ±s.  
Это эквивалентно допущению о том, что все междусимвольные 
помехи складываются арифметически. Между тем очевидно, что 
они складываются геометрически и допущение об арифметическом 
сложении соответствует наихудшему варианту. Следовательно, по
лученное при таком предположении значение Рсб.э.с можно рас
сматривать как оценку сверху. Оценку снизу можно получить, если 
предположить алгебраическое сложение помех, причем знаки у 
каждой составляющей подбираются так, чтобы минимизировать их 
сумму.

Способность междусимвольных помех при определенных усло
виях компенсировать действие друг друга, по крайней мере, час
тично также может быть использована для упрощения вычислений 
Рсб.э.с ц- Например, если на всех тактовых интервалах в пределах 
± х  действуют сигналы той же позиции, что и на рабочем, то мож
но считать, что прием этого сигнала происходит в условиях, экви
валентных отсутствию искажений.

На основании вышеизложенного можно сделать вывод, что по
лучение рабочей формулы для вычисления Рсб.э.с при наличии ис
кажений сигнала в КС требует весьма тщательного анализа харак
тера междусимвольных помех с тем, чтобы выявить все особенно- 
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сти, которые могут быть использованы для упрощения вычислений. 
Пример такого анализа для случая СПДИ с МЧМ приводится в 
следующем параграфе.

5.5. АНАЛИЗ ХАРАКТЕРА МЕЖДУСИМВОЛЬНЫХ ПОМЕХ 
ДЛЯ СПДИ С МЧМ

Ограничимся рассмотрением простейшей модели СПДИ с 
МЧМ, полагая, что КС аппроксимируется ИПФ. Прохождение гар
монического колебания с частотой, в общем случае не совпадающей 
с центральной частотой ИПФ, исследовалось во многих работах, 
например, (4, 26, 29, 36, 214]. Согласно полученным результатам 
напряжение на выходе ИПФ при подаче на его вход в момент вре
мени t=  — (d +  tv, с) гармонического колебания единичной амплиту
ды с частотой ©г и начальной фазой <рг- определяется выражением *)

Увых (0 =  Рі (0 sin Ш +  Фг) +  qi (0 cos (соtt +  cp,), (-6.19)

где pi(t), Qi(t) — соответственно синфазная и квадратурная со
ставляющие огибающей процесса на выходе ИПФ, равные {36].

Рі (0 =  ~  +  “ [S’ (Щ — <öH) t Д Si (wB — СО;) /]
(5.20)

Q i ( 0  =  Y n  lci  ^  c i  —  Wi) t \

В (5.20) функции siz и ciz — соответственно интегральные си
нус и косинус, определяемые как

г z
С sin t 7, . Г COS t 1,\ si Z— \ ---- dt\ ci z =  \ ------ dt.
о о

Напряжение на выходе ИПФ при поступлении на его вход гар
монического колебания конечной длительности т с единичной ам
плитудой легко получить из (5.19), представив входное воздействие 
в виде суммы двух гармонических колебаний единичной амплиту
ды и одинаковой частоты сос. удовлетворяющих следующим усло
виям:

а) интервалы существования первого и второго процессов рав
ны соответственно — и —d + r ^ t ^ o o ;

б) фазы первого и второго процессов находятся в соотношении
фг1 =  фі2±Я.

*) Напомним, что <1= J -  Ф(“) а о
кия сигнала в ИФ с такой же ФЧХ, как и в рассматриваемом ИПФ, а 
время распространения сигнала по линии связи. Смысл понятий t p.c и Ь 
поясняется также на рис. 5.1. Будем также полагать здесь, что ф(мц)=0 и 

ш„
> 1 . Смысл этих обозначений понятен из (2,22), (2.23) и рис. 2.4.

Цр(ИФ)— групповое время запаздыва-

р̂.с
гр(ИФ)

(Од -- (Ö’я
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Тогда из (5.19) получим
У(вых (0 =  I\p é t )  —  РіѴ—  т)] sin Ц /  +  ф і) +  [^(0 —  Чі (t  —  т)] COS (<0*f+  ф,).

(5.21)
Введя обозначения

(о,- а>ң — tâß а>1 =  o,ß- , (5.22)

приведем (5.21) к виду

У1в2Л*) =  (0 sin Ш  +  Ф<) +  (*) cos («X* +  Фі)- (5-23)
где

AÜl (0 =  ^  tsi аш t  +  si a B i t  — si a m  (t  — t) — si aÄ (f— т)] 

4 ^  ( 0  =  fc i  ані { —  с і  aßit — сі a Hl ( t  — t)+  ci a Bi ( t  — t)]
(5.24)

jä
t

Для того чтобы связать форму выходного напряжения с поло
жением частотной позиции сигнала внутри ИПФ, а также числом 
позиций сигнала и значением Кт обратимся к рис. 5.4, где пред-

1,0
|К ( іш ) |

Он

J

щ !

I
I
I

ч>1!

\
и 2 I

I

I

I
I
I
I

{ щ &Ь)р ÂQp , âOp ЛОр ^&Qp fK/fÂOp й)

Рис. 5.4

ставлена АЧХ ИПФ, в пределах которой размещены частотные по
зиции СПДИ с МЧМ (на рис. 5.4 принято т =  5). Используя при
нятые на рис. 5.4 обозначения с учетом также (3.97) и (3.98), вме
сто (5.22) получим

“я/ =  Ѵ ( 1 + е )  ( К п + 1 + 2 0  

°Ч- =  —  0 + * )  ІКп- 1+2( т- і ) ]
1 X

(5.25)

Подставляя значения ат  и аві из (5.25) в (5.24), а затем полу
ченные таким образом значения ( t )  и А ^ 0\ ( t )  в (5.23), полу
чим значение ( t ) ,  определяющее напряжение на выходе ИПФ 
при поступлении на его вход сигнала і-й позиции. Легко видеть, 
что

Ä ( 0  =  i/(i. т, т, е, Ап). (5.26)
Поскольку в (5.26) величины т, %, е и К -a являются постоянны

ми (для данной СПДИ) и не зависят от і ,  то ( t )  определяется
только номером частотной позиции сигнала.
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Интересно выяснить, являются ли отклики ИПФ на воздействие 
сигналов симметричных позиций также симметричными. Исследуя
(5.25), можно убедиться, что

а н і  —  a B [ m ~ ( i + 1 ) ] ; а В і  —  а н [ т ~ ( і + 1 ) ]  > ( 5 - 2 7 )

где і и I[т— (t-f-i)] — номера симметричных позиций. Тогда из
(5.24) следует, что член (t) одинаков для симметричных по
зиций, поскольку замена ані на авг и, наоборот, в аргументах 
функций si не изменит их суммы. Однако член Л<‘> (t) для симмет
ричных позиций будет одинаков лишь по абсолютной величине, но 
противоположен по знаку, поскольку функции сі вычитаются друг 
из друга. Следовательно, справедливы соотношения:

4 ; Ш = = 4 [ Г (Ж )](0 

4 ^ )  =  - 4 о Т (Ж ,](0
(5.28)

Тем не менее огибающие для сигналов симметричных позиций 
оказываются также симметричными, поскольку они (огибающие) 
определяются выражением

Д(1|( 0 = Л « »  +  № »  . (5.29)
из которого видно, что величина AW(l) не зависит от знаков
АЩ  т  и A m  (t).

Симметричность огибающих для симметричных позиций позво
ляет ограничиться изучением искажений лишь для половины от об
щего числа позиций, что несколько упрощает дело. Для иллюстра
ции характера искажений огибающих на рис. 5.5, 5.6 и 5.7 (по 5.29)
с учетом (5.24) и (5.25) построены графики ЛФ (— ) для некоторых

значений т, Кп и і (везде принято е =  0, что соответствует ортого-

- J - 2 - 1 0  1 2 0
Рис. 5.5

нальной системе сигналов). Значения Кп выбирались такими, что
бы охватить случаи как малых, так и больших искажений сигналов.

О степени искажений можно судить по форме огибающей и ве
личине ее амплитуды на рабочем тактовом интервале (<7 =  0) и
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Рис. 5.6
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уровню «хвостов» на нерабочих тактовых интервалах (q==-f l ,
±2...).

Графики, приведенные на рис. 5.5, 5.6 и 5.7, позволяют сделать 
некоторые качественные выводы о характере искажений и обуслов
ленных ими междусимвольных помех:

1) для бинарной СПДИ в области /Сп^ 0  искажения невелики, 
в то время как в области Кп<1$ начинается резкое их увеличение;

2) для СПДИ с МЧМ аналогичная ситуация наблюдается лишь 
для внешних позиций, в то время как сигналы внутренних позиций, 
включая ближайшие к внешним, искажаются существенно меньше; 
можно отметить также, что при одинаковых значениях Кп искаже
ния внешних позиций в СПДИ с МЧМ меньше, чем в бинарной 
СПДИ, и уменьшаются с ростом т;

3) заметный уровень «хвостов» для всех значений ш > 2  и 
о о ^ К а ^  — 1 наблюдается лишь при значениях |<7| = 1 , так что 
ориентировочно можно принять s = l ;

4) для СПДИ с МЧМ при оо^/Сп^  — 1 можно ограничиться 
учетом искажений лишь внешних позиций, полагая внутренние не
искаженными (справедливость этого допущения возрастает с рос
том т).

Сделанные качественные выводы позволяют достаточно обосно
ванно подойти к определению величины s, которая в значительной 
мере определяет громоздкость вычислений помехоустойчивости.

Сделанные на основе качественного анализа выводы полезны 
для формирования наглядных представлений о характере искаже
ний и влияния на их величину значений т, Кп и г, а также качест
венной оценки сложности вычисления помехоустойчивости и воз
можности ее упрощения. Однако они должны рассматриваться 
лишь в качестве первого шага. Следующий шаг должен заключать
ся в получении количественных данных о зависимостях между ве
личиной междусимвольной помехи и значениями т, Кп и і. Рассчи
таем с этой целью матрицы вида (5.12). Элементы матрицы опре
деляются по (5.11). Способ определения у'сі (q, k) и вычисления 
Ѵі(q, k) для различных т, Кп и і описан в приложении 1.

Некоторые результаты представлены в табл. 5.2—5.4. Посколь-

Т а б л и ц а  5 . 2

я
(Я, І)

Примечание

= -  1 * Я

II О к п = 2

0 0,65 0,84 0,93

1 0,17 0,07 0,03
т =  2

2 9 ,8 -10~3 6 ,9 -10—3 4 ,9 -ІО“ 3

3 4,7-10—3 з ,ы о ~ 3 2 ,2 -10~3212



ку оказалось, что Vi(q, k) — V i ( —q, k), то приведены данные только 
для <7^0. По этим данным легко построить матрицы взаимовлия
ния вида (5.12) или (5.13), учитывая также, что Vi(q, k) =  vh(q, і) и 
Vi(q, і) =  и[т_ (Ж)]{<7, [m—(i+  1)]].

Т а б л и ц а  5.3

q

(<7. к )

Примечание

/сп =  - і * Э У о Кп = 2

0 6 , 3 - 10~2 6 , 3 - ІО- 3 1 , 7 - ІО- 4

1 6 , 2 - ІО- 2 7 • 10—3 4 - ІО- 4
т =  2

2 1 ,6 - ІСГ3 5-10- 3 2 - ІО- 4

3 6 , 4 - ІО- 4 2 • 10 3 ю - 4

T а б л и ц а 5.4

Из табл. 5.2 и 5.3 видно, что сигнальный отсчет оД0, г), і =  0, 1 с 
уменьшением Ки уменьшается, а уровень переходных помех, харак
теризующихся значениями Vi(q=f= 0, i), і = 0, 1 и Vi(q, k), i, k£ {0, l} r 
i=£k, наоборот, увеличивает
ся. Влияние q на значения 
Vi(q, і) и Vi(q, k) при Ka=
— const проявляется в том, 
что значения Vi(q, і) и Vf(q, 
k) уменьшаются с ростом q, 
хотя при некоторых значе
ниях Ки величина Vi(q, k) 
может сначала несколько 
возрасти. Для большей на
глядности по данным табл.
5.3 на рис. 5.8 а и б пост
роены соответствующие гра
фики. Влияние величины Ки 
на значение V i ( q ,  і) при различных значениях q для т =  2 иллю
стрируется рис. 5.9.

Vt (q, i )
ПримечаниеЯ

£ =  1 і =  0; 2

0 0,985 0,69
т  =  3

г 0,009 0,15

2 9 -ІО“ 4 0,008
7Сп=-1

3 5 -ІО-4 0,003

Для определения s составим по данным табл. 5.2 и 5.3 матрицы 
взаимовлияния вида (5.12) для Ки= — 1 при <7 =  0, 1, 2, 3:

0,65; 0,063 0,17; 0,062 0,0098; 0,0016 . 10,0047; 0,0006
0,063; 0,65 1 0,062; 0,17 у 0,0016; 0,0098 ’ '0,0006; 0,0047

(5.30)
Согласно (п. 1.50) оДОп =  0,01, что позволяет определить q0 =  2 и, 

значит, s =  <7o— 1 =  2—1 =  1. К такому же выводу легко прийти, сос
тавляя матрицы взаимовлияния вида (5.14). Значение5 =  1 справед
ливо также и для других Ки в диапазоне — 1^/СП̂ 2 ,  в чем легко 
убедиться, повторив соответствующие вычисления для значений Ки
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в этом диапазоне. Можно также показать, что в диапазоне З ^ К П̂  
^ о о  справедливо равенство s =  0.

Анализируя данные табл. 5.4 и рис. 5.8в, построенного по этим 
данным, легко убедиться, что искажения сигнала внутренней пози

ции (7=1) существенно меньше, чем 
внешних (7 =  0; 2). Кроме того, даже 
при весьма сильных искажениях сиг
налов внешних позиций (при Кп= — 1) 
сигналы внутренней позиции искажа
ются настолько мало, что этими иска
жениями можно пренебречь. Совер
шенно очевидно, что при т ,> 3 вывод 
о возможности пренебречь искажения
ми сигналов внутренних позиций даже 
при весьма сильных искажениях внеш
них позиций тем более справедлив. 

Это позволяет упростить вычисления помехоустойчивости.
Легко видеть также, что и при т  =  3 получается 5=1 при Кп =  

=  — 1. Это тем более справедливо при т > 3 .  Таким образом, общий 
вывод состоит в том, что при аппроксимации КС ИПФ можно при
нять s =  1 в диапазоне /Сп =  — 1 для всех значений 2.

V i( l . i ) - z 9 ? o - m = 2 -
* 4 ^

1 1

- 2

3__ I Kn
- 1 0  1 2 3

Рис. 5.9

5.6. МЕТОДИКА ВЫЧИСЛЕНИЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ 
С УЧЕТОМ ИСКАЖЕНИЙ СИГНАЛА
Как пояснялось в § 5.3, при наличии искажений сигнала в КС 

возникает корреляция между значениями отсчетов в различных 
субканалах даже при условии, что передаваемые сигналы ортого-
2і14



нальны в усиленном смысле, а помеха представляет собой нор
мальный белый шум. Как известно [161], в общем случае Рсб. э. с 
определяется выражением

Рсб.э.с
т~ 1

- 1- !
і= 0

Уі

• ' •’ Ут—\)йУа ' 'dУт—lf

(5.31)
где W(y’Q,..., у'т_ х) — совместная плотность вероятностей случай
ных величин у ’. , і —0, т— 1; р(і) — вероятность передачи элемен
тарного сигнала у(і)(і).

Вычисление выражений типа (5.31) при наличии корреляции 
между отсчетами у \  связано с серьезными математическими труд
ностями и возможно лишь для некоторых частных случаев. Поэто
му приходится искать приближенные способы решения задачи. 
Один из наиболее эффективных способов состоит в следующем. 
Многопозиционная СПДИ рассматривается как совокупность т—1 
бинарных систем, образованных «рабочим» и каждым из «пустых» 
субканалов *). Вычисление вероятности сбоя в каждой из бинарных 
систем производится с учетом корреляции между значениями от
счетов, а сбои в различных бинарных системах полагаются незави
симыми, так что общее значение Рсб э. с определяется из выражения

т — 1 т — 1

Рсб.э.с =  V  р(і) £  Рсб.э.с (б k), (5.32)
i=0 k= о

кфі
где Рсб. э. с(і, k) — вероятность сбоя в бинарной системе, образо
ванной і- и k-м субканалами, при передаче элементарного сигнала 
У(і)(0-

Нетрудно показать, что вычисленное по (5.32) значение Рсб.э.с 
не может быть меньше, чем истинное, вычисленное по (5.31), так 
что его следует считать верхней оценкой. Эта оценка тем ближе к 
истинному значению, чем меньше Рсб.э.с-

В рассматриваемом здесь случае значение Р Сб. э. с (б  k) зависит 
также от того, в какой из mD последовательностей элементарных 
сигналов передается сигнал y(i)(t). Тогда вместо (5.32) получим

т ®  т — 1 m —1
Рсб.э.с =  V  р(Кц) V  р(і) £  Рсб.э.сц(г, k). (5.33)

д = 1  ; = 0  k ~ oкфі
Сопоставляя (5.33) с (5.6), можно записать

т — 1 т —  1

Рсб.э.с ц =  'Ѵ Р(0 Р сб.э.с ц (б k). (5.34)
t = 0  k =  О

_________________________________________  кфі
‘) При передаче элементарного сигнала «рабочим» является s'-й суб

канал, а все остальные — «пустыми». В дальнейшем эти термины будем упот
реблять без кавычек.
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В частном случае равновероятности y(i)(t), і =  О, т— 1, что озна
чает также равновероятность последовательностей элементарных
сигналов длины D, т. е. р(і) ~ — , р(Ки, ) = —jr> из (5.33) следует

т т

т т— 1 m— 1

Р с б .э .с — Щ П  2  ^  ^  Р с б .э .сц (І>  k ) ,

а е учетом (5.34) получим
М-=1 1= 0  k— 0 

Ііф і

(5.35)

п
Рсб.э.с =  4 г  V  Р,т и=і

сб.э.с Ц« (5.36)

Таким образом, дело сводится к вычислению Рсб. э. сц  (і, k) для 
всех вариантов значений р, i, k, общее количество которых равно 
{т— 1 )mD+l. Представление об объеме вычислений можно получить 
из табл. 5.5, где значения (т—1 )mD рассчитаны при D — 3. С целью 
сокращения объема вычислений целесообразно воспользоваться 
теми или иными приемами, описанными в § 5.4. Один из них состо-

Т а б л и ц а  5.5

т 2 3 4 5 6 7 8 9 1 0

(т—  l ) m D+l 16 162 768 2500 6480 14 406 28 672 52 488 9-10*

ит в разбиении множеств значений Рсб. э. су (i, k) или Р Сб.э. сц на 
подмножества, включающие примерно одинаковые значения этих ве
личин. Полагая затем значения Р сб.э.сц (i> k )  или Р Сб.э.сц в каж
дом подмножестве (группе) равными, получаем возможность огра
ничиться вычислением Р Сб э. сц (i, k) или Р Сб. э. сц только для од
ного представителя из каждого подмножества. Все возможные спо
собы разбиения на подмножества базируются на установленном в 
§ 5.5 факте существенного различия искажений сигналов внутрен
них (Іб{1,..., т—2}) и внешних (і 6 (0, т— 1}) позиций, а также 
равенстве искажений сигналов симметричных позиций (і и т—1—і) 
и малости искажений сигналов внутренних позиций.

По изложенным соображениям было произведено разбиение 
множества значений Р(:р. п. <■. д на подмножества (группы). Резуль
таты приведены в табл. 5.6, где указаны также вероятности каждой 
группы р(Г ■ц), вычисленные в предположении равновероятности 
всех y(l)(t), г=0, т— 1. В соответствии с результатами анализа, 
проведенного в § 5.5, принято 0  =  3. Смысл и назначение данных, 
приведенных в табл. 5.6, поясняются дальше.

Теперь выражение для Рсб. э. о приобретает вид
13

Рсб.э.с == р(Гц)Рсб.э.сд. (5.37)
п=’

где Рсб. э. с л — значение РСб. э. с для т]-й группы.
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Т а б л и ц а  5 . 6

Номер
группы

(Ч)

Номера позиций сигналов в последо
вательностях Г|-й группы Ч г ч )

Значения

'ч
N  (И)

Номера 
подгрупп 

в rj-й 
группе

1 0 ,  0 ,  0  и от— 1, от— 1, от— 1
2

m s
0 , от— 1 2 1 ,2

2 0 ,  от— 1, 0 и от— 1, 0 ,  от— 1
2

rrfl
0 , т—  1 2 1 ,2

3 0 ,  0 ,  от— 1 и от— 1, от— 1, 0
2

m s
0 , от— 1 2 1 , 2

4 0 ,  т — 1, т — 1 и т — 1, 0 ,  0
2

m s
0 , от— 1 2 1 ,2

5 0 ,  т — 1 , і и т — 1 , 0 ,  і
m —  2 

2 ,trr
0 , от— 1 2 1 , 2

6 і ,  0 ,  т — 1 и  і ,  т — 1 , 0
tn  — 2 

2 m?
0 , т—  1 2 1 , 2

7 0 ,  0 ,  і и т — 1 , т — 1 , і
m — 2

2  3
rrr

0 , от—1 2 1 , 2

8 і ,  0 , 0  и і ,  т —1 , т —1
m— 2

2 -------
ma

0 , от—1 2 1 ,2

9 і ,  0 , і и і ,  т —1, і „ ( m - 2 ) 2 

m s
0 , от—1 2 1 , 2

1 0 0 , і ,  m—1 и m—1 , i ,  0
m — 2

2  3
m*

і,  і 2  (от —- 2 ) 3,4

11 0 , i ,  0  и tu— 1 , i ,  m — 1 m — 2
2  3m3

ly 1 2  (m —- 2 ) 3 ,4

12

13

0 , г, i и m—1 , i ,  i 

iy ly 1

, (m —2 ) 2 
4 3 nt3

(от—2 ) 8 

от3

І

i

2 ( m  -

m —

- 2 )

2

3.4

3.4

П р и м е ч а н и е .  Здесь і = 1, т — 2.

Значение РСб. э. с гі из (5.37) равно
т—\

Рсб.э.с „  =  ІѴ(Г)) £  Р сб.э.с ( / „  , k) , (5.38)
k= о 
ЬфІц

где і  ̂ номера позиций сигнала в г]-й группе на нулевом такто
вом интервале (т. е. в центре rj-й последовательности); N(r\) — 
=  2 /^ — сумма возможных значений j цв грй группе1).

*) Значения и Щ ц) указаны в табл. 5.6.
217



(5.39)

Подставляя (5.38) в (5.37), получим
13 m—1

Рсб.э.с =  N  (ц) ^  Рсб.э.с 0^. k)>
4=1 k—0

кфі4
Упрощение (5.39) возможно за счет разбиения групп на под

группы с примерно равными значениями Рсб.э.с(іп > k). Всего таких 
подгрупп возможно четыре. Значения / и k для каждой подгруппы 
указаны в табл. 5.7.

Т а б л и ц а  5.7

Номер
подгруппы (1) Значения /л Значения k Примечание

1 0, т—1 0, т— 1 І ц ф к
2 0, т— 1 1, т — 2 —
3 1, т — 2 0, т—1 —
4 1, т — 2 1, т — 2 /г1 ф k

Теперь вместо (5.39) получим

Рсб.э.с =  f  а д  Р (Л , ) V  Рсб.э.с (I, л). (5.40)
4=1 /= 1

где Р Сб . з . с (1 ,  л) — значение РСб.э. сО’ч» Ю в -̂й подгруппе г̂ -й 
группы.

Итак, задача сводится к вычислению Р сб. э. с(% л)- Общее ко
личество слагаемых в (5.40) определяется тем, какие подгруппы 
возможны в каждой ц-й группе. Результаты такого исследования 
приведены в последнем столбце табл. 5.6. Теперь легко подсчитать, 
что общее число слагаемых в (5.40) равно 26. Можно еще умень
шить это число, если учесть, что значение Рсб.э.с(4, ц) близко к то
му, которое было бы в случае передачи сигналов по неискажающе
му каналу *). Тогда общее число слагаемых сократится до 23, из 
которых одно вычисляется по известной формуле для Рсб. э. с в би
нарной системе для неискажающего канала, имеющей для нашего 
случая вид

Рсб.э.с (4, г ] ) = ^ -е х р (— - ^ - r j  . (5.41)

При вычислениях РСб. э. с по (5.40) в настоящей работе выраже
ние (5.41) использовалось только для 1=4, т] =  13. Методика вычис
ления Рсб. э.с(7ч , k) ввиду громоздкости вынесена в приложение 1.

‘) Этот вывод основа« на результатах, полученных в § б.б и представленных 
в табл. 5.2—5.4 и на рис. 5.8.218



5.7. ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ СПДИ С МЧМ ПРИ 
АППРОКСИМАЦИИ КАНАЛА ИПФ

Как показано в § 5 .6 ,  вычисление Р Сб. э. с сводится к вычисле
нию Р сб.э.с (/п > к) в Iподгруппах всех гі—х групп. Напомним, что под
группы образованы за счет допущения о равенстве значений 
Рсб. э. c(jf] > k) при фиксированных / и тр Однако, на самом деле,, 
такое равенство не имеет места и для его обеспечения необходимо 
ввести некоторые дополнительные условия. Целесообразно ввести 
эти условия такими, чтобы получить верхнюю и нижнюю оценки 
истинного значения Рсб. э. с *) -

В настоящей работе верхняя оценка Рсб. э. с вычисляется в пред
положении равенства уровня переходных помех во всех внутренних 
субканалах (при передаче сигнала на внешней позиции) значению 
переходной помехи в соседнем субканале, ближайшем к тому внеш
нему, по которому передается сигнал. Это можно записать матема
тически так:

Vi(q, k) =
vk+l (q, k), k =  0 

vk-i  (<?>£), k =  m — 1
i=  1, m—2. (5.42)

Кроме того, в этом случае дисперсии помех во всех внутренних 
субканалах полагаются равными значению, которое было бы в слу
чае неискажающего КС, а функции взаимной корреляции между 
помеховыми составляющими отсчетов для всех пар субканалов — 
одинаковыми и равными значению для пары, образованной внеш
ними субканалами* 2) . Наложенные условия имеют следующий вид:

а] =  а2, і =  1, т — 2 
Knij Кпо(т—1), £> / G {ш}, £ / (5.43)

где*а2 — дисперсия помех для случая неискажающего КС; Knij — 
функция взаимной корреляции между помеховыми составляющими 
отсчетов для пары, составленной из £- и /-го субканалов.

Условия, при которых вычисляется нижняя оценка, имеют
вид:

Ѵі (q, k) = vm_ ! (q, k), k =  0 
ü0 (<7, k), k =  m — 1

________ l
£= 1, m — 2

а)1 =  i =  1, m — 2, k =  1, m — 2
Knj/ ~  Knkpt £> j 6 i /> k — 0у tti 1

( 1, если k =  О
Р  = \т — 2, если k=m — 1

( 5 .4 4 )

*) Здесь истинное значение Рсб.э.с понимается в смысле его вычисления по 
(5.33).

2) Это объясняется тем, что с уменьшением взаимной корреляции помехо
устойчивость ухудшается, а минимальная корреляция имеет .место именно для 
пары, образованной внешними субканалами.

2 1 9 .
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Условия (5.42), (5.43) и (5.44) были использованы при вычис
лении Рсб.э. с ( і ц . k )  по формулам и методике, изложенным в при
ложении і. Вычисление Рсб. э. с проводилось по (5.40) и с учетом
(5.41), а вычисление Рсб. е. и — по (3.82). Результаты вычислений 
Р сб. е. и в предположении, что Кэнтр-Кизб. н еп р =  1, представлены на 
рис. 5.10—5.14 для значений тп — 2, 3, 4, 6, 8. Параметром графиков 
служит значение /Сп. Графики построены по вычислениям, проведен
ным для верхней оценки. Графики для нижней оценки не приведе
ны, поскольку расхождение между ними и графиками для верхней 
оценки столь незначительно, что в масштабах рис. 5.10—5.14 они 
практически неразличимы.

Аналогичные графики были ранее получены в [105, 107] и при
ведены в [142]. Графики рис. 5.10—5.14 более точны, поскольку они 
построены на основе улучшенной методики и, кроме того, здесь ис
правлены некоторые ошибки в вычислениях (непринципиального 
характера), допущенные в [105, 107]. Можно, однако, убедиться, что 
расхождение между графиками не очень велико.



Г Л А В А  Ш Е С Т А Я

Оценка СП ДИ 
сМЧМиМОФМ

6.1. ВВЕДЕНИЕ
В настоящей главе проводится оценка СПДИ классов МЧМ и 

МОФМ по критериям цены и эффективности, введенным в гл. 4. 
При этом преследуются две цели:

— апробировать методику оценки по введенным критериям;
— получить количественную оценку для конкретных классов 

СПДИ.
Рассмотрение только двух классов СПДИ объясняется ограни

ченным объемом настоящей работы, а выбор классов СПДИ с 
МЧМ и МОФМ — их априорной перспективностью. Но и в этих 
классах рассмотрены не все модели, а только более простые — при 
отсутствии КОС и простом кодировании. Поскольку простота мо
дели означает и простоту (относительную) ее технической реализа
ции, то полученные здесь результаты имеют важное практическое 
значение, в том числе для последующего сравнения их с результа
тами, полученными при оценке более сложных моделей.

С целью сокращения объема оценка проводится лишь для про
стейшей модели СПДИ с МЧМ (§ 6.2) строго в соответствии с про
цедурой, разработанной в гл. 4. В дальнейшем используется упро
щенная процедура, при которой второстепенные моменты опуска
ются «ли даются ссылки на предыдущий текст или другие работы.

Результаты оценки подвергнуты анализу и обобщению, на ос
нове чего сделаны выводы о перспективности рассмотренных 
СПДИ и целесообразных областях применения каждой из них.

Перечень допущений, накладываемых на рассматриваемые в 
этой главе модели СПДИ с МЧМ, сведен в табл. 6.1. Отличия в 
допущениях для класса СПДИ с МОФМ указываются в § 6.10.

Класс СПДИ е МЧМ удовлетворяет условиям т'А = піф =  1, тч г̂. 
^ 2 ,  а класс СПДИ с МОФМ — условиям ma =  m4=  1, /Пф^2.

6.2. ОЦЕНКА ПРОСТЕЙШЕЙ МОДЕЛИ СПДИ С МЧМ

Простейшая модель СПДИ с МЧМ образуется при наложе
нии допущений 1—5, 7, 9, 11— 15 (табл. 6.1). Допущение 11 нуж
дается в уточнении. Оно состоит в том, что АЧХ и ФЧХ КС пола-
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гаются соответствующими АЧХ и ФЧХ ИПФ, а параметр Кп удов
летворяет условию K n К п мин) где /Сдмин — значение К п , при ко
тором влиянием искажений сигналов на помехоустойчивость можно 
пренебречь (параметр К п введен в § 3.4 и поясняется на рис. 3.10). 
Приведенное уточнение в совокупности с допущением 1 позволяет 
считать, что и на выходе КС сигналы имеют равные энергии, а в 
совокупности с допущением 15, что система сигналов остается ор
тогональной в усиленном смысле также и на выходе КС.

Т а б л и ц а  6.1

№
пп. Формулировка допущения

№№ параграфов, на 
которые ’допущение 
не распространяется

1 Сигналы на входе КС имеют равные энергии: Et — Е,
і  — 0, т — 1 —

2 Помехоустойчивость достаточно высока (ориентировочно
б .е .и < 1 0 ~ 3 ) —

3 Условия, при которых Рсб е и определяется выражением
(3.77), выполняются —

4 Способ приема — оптимальный некогерентный —
5 СК и ПК, а также КОС отсутствуют —
6 Рассинхронизация по частоте и времени отсутствует —
7 Помеха—нормальный белый шум со спектральной плот-

НОСТЬЮ МОЩНОСТИ Vq 6.8
8 Помеха—импульсный случайный процесс Все, кроме 6.8
9 КС—с постоянными параметрами 6.9

10 КС—с переменными параметрами Все, кроме 6.9
11 Влияние АЧХ и ФЧХ КС на помехоустойчивость не

учитывается 6.6, 6.7
12 Ограничения на значения технических параметров не

учитываются '6.7
13 Количество каналов L=1 6.3
14 Количество переносчиков ß = l 6.4
15 Система сигналов на входе КС ортогональна в усилен-

ном смысле 6.5

Допущение 2 позволяет для определения Р сб. э. с использовать 
приближенное выражение [153, 160, 161]

Р сб.э.с .т =  (jW- 1) ̂сб.э.с.2) (6.1)

причем бинарная система в данном случае образуется из любых 
двух позиций многопозиционной системы.
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Значение Рсб.э с 2 с учетом допущения 4 определяется выраже
нием (153, 160, 161]

— — X

Р сб.э.с2 =  е  . ( 6 .2 )

Допущение 15 в совокупности с допущением 4 требует, чтобы
частоты сигналов были кратны —  {161]. Более легким условием,

обеспечивающим приблизительную ортогональность в усиленном 
смысле, является условие [161]

А/р =  &Д/э.с, (6.3)
где k — \, 2, 3..., а смысл Д/р и Д/э. с поясняется в § 3.4 и на рис. 3.10. 
Из сопоставления (6.3) и (3.98)следует, что &=1+е.  Поскольку 
помехоустойчивость от значения k не зависит, а занимаемая 
СПДИ с МЧМ полоса частот Afs с увеличением е растет, что вид
но из (3.103), то имеет смысл наложить условие

е =  0, (6.4)
конкретизирующее допущение 15 для рассматриваемой модели.

На основе допущения 14 с учетом условия та—тф = \, что эк
вивалентно ц =  1, из (1.44) получим

т =  тч. (6.5)
Оценка будет проведена по критериям цены и эффективности в со
ответствии е методикой, изложенной соответственно в §§ 4.4 и 4.3, 
причем в качестве оценочного будет использован только безразмер
ный параметр (выигрыш).

О ц е н к а  по к р и т е р и ю  цены.  Принимая в качестве ин
формационных параметры Я и Рсб.е.и, а в качестве технических 
II рода — Д/2 с учетом допущений, принятых в табл. 6.1, выраже
ний (6.1), (6.2), (6.4), (6.5) и полученных в гл. 3 выражений для 
Я, Рсб.е.и и Afx , представим систему уравнений типа (4.39) в виде:

Я — КэнТр Япзб.
log2 Ш

.непр

Р сб.е .и

А /2 =  -

т

in — 1
h2 
2 Т

2 ДэнтР ^изб.непр ^§2  m  

tri +  Kn

(6.6)

Учитывая, что в состав (6.6) входят множества технических па
раметров I рода {хі} и внутренних параметров {6}, а также, что 
{хі} =  {/г2}, определим состав множества1) {6}:

(6) =  {N, Кэнтр, а, т, т, Кп}. (6.7) *)

*) Здесь использовано выражение (3.34), согласно которому ДИзб.непр = 
=ki (N, a, т).
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Принимая в качестве эталонной бинарную СПДИ (т =  2), из
(6.7) получим

{0г} =  {-/Ѵг, -Кэнтр 2> <h, т — 2, Кп2}. (6-8)
Составим систему ограничений типа (4.27) для оцениваемой и 

эталонной СПДИ. Разделим также множества внутренних пара
метров {6} и {б2} соответственно на подмножества {6о}, {61} и 
{602}/ {612}- Результаты сведены в табл. 6.2.

Т а б л и ц а  6.2

Оцениваемая СПДИ Эталонная бинарная СПДИ

множество
(подмножество)

параметр и пределы его 
изменения

множество
(подмножест

во)

параметр и пределы его 
изменения

{ ö o >

N =  c o n s t

( б 0 2 }

N2 =  c o n s t

■ ^ э н т р  c o n s t ■ ^ С э н т р 2  = =  C o n s t

{ 6 1 }

т— 2 , 3 ,  4 , . . . ,  оо m =  2

а = 1 ,  2 , 3 , . . .,  оо

{ б і 2 }

a2 =  1 ,  2 ,  3 ,  .  . . ,  0 0

^ С п м и н  ^  Кп ^  0 0 К п 2 М И Н  ^ П 2  ^  0 0

0 s j  Т ^  оо 0  т 2  ^  0 0

{ * 1 } 0 <  Л2 <  оо
{  хп} 0 ^  ^  00

{ xll} т ^ П М И Н  ,  А г  .
---------------------------------------  <  Д / у  <  оо

X  г
{ хт } 2  ^ С п 2 М И Н  ^ a £ ^

< A / S 2 < ° °

По данным табл. 6.2 составим систему ограничений типа (4.28д), 
представив ее в виде табл. 6.3.

Т а б л и ц а  6.3

Подмножества Ограничение

( 6 o m ) Nm =  N2 =  N =  c o n s t

{ 6 0 2 } ^Сэнтрт “  ^Сэнтрг —  ^СэнтР “  c o n s t

(6im> am =  a2 =  a
{ 6 1 2 }

Составим ограничения типа ( 4 . 2 8 b ) :

Rm =  Ri =  R =  const
^ с б . е . и т  — P сб . e . и2 — P сб . е . и  =  Const
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Разрешая систему ур-ний (6.6) относительно технических па
раметров Л2 и А/х , получим

/г2 =

Д/і =

________2R_________
^ЭНТР ^и зб .н еп р  ^ ^ 2

т +Кп

In

ДэнтР К-изб.непр ІОg 2 т

^ ^с б .е .и  ^энтР  ^и зб .н еп р  ^ ^ 2  т

-R
(6. 10)

Подставляя в (6.10} значения внутренних параметров для эта
лонной бинарной СПДИ с учетом табл. 6.2, а также выражения 
(6.9), запишем

/г2 = 2 R -In 1
Аэнтр А  изб . непр 2 ^ Д ;б .е .и  АэнтР ^изб .непр  2

2 +  Ап2
^ 2 ^СэнтР А изб непр 2

Я

(6. 11)

Подставляя значения /г| и Д/ 22 из (6 .1 1 ) в (4.4), получим 

Ц г — к -----1?---------  [ 2  о. In уд------ jz---- -JZ----------  а ( 2  +  Кпг)].
АэнтР А изб непр 2 [ z ^сб.е.и ЛэнтР д изб.непр 2 J

(6. 12)

Для нахождения оптимальной эталонной бинарной СПДИ не
обходимо по (6 .1 2 ) найти min Ц 2 по вариациям внутренних пара
метров, принадлежащих подмножеству {612}. Из табл. 6.2 видно, 
что в данном случае {612} =  {ctz, Кіiz}, поскольку параметр т2 в
(6.12) отсутствует. Но согласно табл. 6.3 на параметр а2 наложено 
условие ат = й2 =  а, что исключает возможность его фиксации. Сле
довательно, единственным параметром, допускающим независимые 
вариации, является параметр Кт- Тогда из (6.12) следует, что ус
ловию min Цч соответствует условие

К„2 ОПТ Кп2 МИН" (6.13)N
Выражение для выигрыша в цене получим, подставляя в (4.45) 

значения h2, Л/2, /г2, А / 22 из (6.10) и (6.11) и учитывая (6.13):

ан 2 11 +  — ---------In --------------------
ß  _  _____________ a F 2 + А п  2 М И Н  2 ^сб.е.и АэнтР А изб непр 2_________

Ц т +  к ит  , Ян 2  , m — 11— ------ — — — . Ij-j —
2-)-/Сп2мин a F  2-4Апг мин ^^сб.е.и АэнтР ^изб.непр т  log2 т

и з б . н е п р log2 ^  (6 .1 4)

^изб.непр 2
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Как видно из (6.14), с учетом выражения (3.21), определяющего 
значение КиЗб. непр, выигрыш В ц является функцией вида *)

В, В ц [ , К п2 мин» К п т> Рсб.е.и> Кэнтр» ̂ ^ (6.15)

Аргументы—— , Кп2 миш Всб.е.і Кэнтр и ІѴ в правой части (6.15)

являются заданными и поэтому их можно рассматривать в качест
ве параметров ур-ния (6.14). Аргументы же Кпт, а и т могут изме
няться в пределах, указанных в табл. 6.2. Другими словами, эти 
аргументы составляют подмножество {6 т } , и т а х £ ц  должно оп
ределяться по их вариациям. В данном случае легко показать, ана
логично тому, как это было сделано для эталонной бинарной систе
мы, что

Кп т  опт =  Кп т  мин* (6.16)
Аргумент а оставляется свободным, т. е. значение Вц должно 

вычисляться последовательно при а=1 ,  2, 3... Тогда единственным 
аргументом, допускающим независимые вариации, остается число 
позиций т, и вместо (6.15) можно записать

Вц =  Яц(/я); {П} =  const, (6-17)

ГДе {П} I  , К п2 мин» т  мин» Д ^б. е . и» Кэнтр» МНОЖвСТВО

параметров функции Вц (т).
С учетом сказанного окончательное выражение для В ц

а н  2  1
1 - ) - ------------------------------------------------------- I n -----------------------------------------------------------------------------------

D  С С р  2 + К п  2 мин 2  Д б .е .  и К э н т Р  ^ и зб .н е п р .2 ч .

т +  К п т  мин , а н  2 , m — 1
...   ~ j -  1 п

2  +  К п 2 мин 2  - | -  К п  2 мин 2  ^ с б .е .и  ^Э Н ТР ^ и зб . непр m  ^

х  *.g.,«np.,n log2m (6.18)
К рзб непр 2

Обращаясь к (6.18), с учетом также (3.21) нетрудно убедиться, 
что исследование функции Вц (т) на экстремум и определение 
значения т — топг представляет очень сложную задачу, так что 
аналитический путь определения оптимальной СПДИ практически 
неприемлем. Поэтому в дальнейшем будет использован другой 
путь — построение графиков Вц (т) при различных сочетаниях 
параметров, образующих множество {П}.

В множестве {П} из (6.17) пока не определенными являются 
параметры /Спгмин и Кпт мин. Для их определения требуется установ

*) Интересно отметить, что значение В ц не зависит от 1R, т. е. выигрыш в 
цене СПДИ с МЧМ перед бинарной инвариантен по отношению к скорости пере
дачи информации. Как будет видно из дальнейшего, при наложении ограничений 
на значения технических параметров эта инвариантность исчезает.
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ление функциональных зависимостей между Р С б . е .  и и К п, посколь
ку / С п л и н  определено выше как значение А п ,  при котором влиянием 
искажений сигнала на помехоустойчивость можно пренебречь. Та
кие зависимости получены в гл. 5 настоящей работы и их можно 
было бы использовать здесь для определения А п г м и н  и  А п т м и н .  

Однако делать этого мы не будем по следующим соображениям. 
Если зависимости между Р С б . е .  и  и А п  известны, то введенное выше 
ограничение А п ^ А п м ш і  становится неоправданным. Действительно, 
в этом случае Р с б . е .  и  зависит также от К п и, следовательно, от К п  
будет зависеть и технический параметр А2. Выражение для цены 
СПДИ будет иметь вид

Ц =  ан Н{аъ..., ах, КП) +  aF P(ßi,..., ß„, А п ) ,  (6.19)

где сц,..., ах — аргументы функции Н, определяющей А2; ßi,..., ßv — 
аргументы функции Р ,  определяющей Afs .

Легко показать, что характер функций Я и F таков, что с рос
том К п первое слагаемое в правой части (6.19) уменьшается, а вто
рое — растет. Следовательно, должно существовать некое опти
мальное значение А п  =  А о п т ,  минимизирующее цену СПДИ. При не
которых сочетаниях значений аргументов ах, ßi,..., ßy может 
оказаться, что А п  о п т <  А п  м и н .  что и доказывает неоправданность 
ограничений А п ^ А п м и н -  При этих условиях также в общем случае 
А п  о п т  Ф К  П МИН-

Ограничение А п ^ А п м и н  введено здесь с целью продемонстри
ровать методику оценки СПДИ применительно к тем случаям, ког
да зависимости между Р сб .е .и и К п неизвестны, что в настоящее 
время характерно по отношению к большинству СПДИ. В этих слу
чаях единственно возможным решением является установление 
значений А п г м и н  и А п т м и н  ориентировочно, руководствуясь качест
венным анализом влияния А п  на Р сб . е . и -  В данном случае, обра
щаясь к рис. 3.10 и учитывая (6.4), можно ориентировочно при
нять

Ап мин =  0 ч- 2, (6.20)

поскольку при этом часть спектра сигналов даже крайних позиций, 
выходящая за пределы полосы пропускания КС, невелика. Кроме 
ТОГО, вполне очевидно неравенство А п 2 м и н >  А п т м и н ,  поскольку при 
т > 2 сигналы, находящиеся на внутренних позициях, искажаются 
меньше, а при т —2 оба сигнала находятся на крайних позициях. 
Если при этом наложить условие

Ап 2мин Аптмин А п мин, (6.21)

то СПДИ с МЧМ оказывается в более неблагоприятных условиях 
по сравнению с бинарной, что позволяет считать полученные с уче
том (6.21) значения Вц нижней оценкой.

Обращаясь снова к множеству {П} из (6.17), видим, что даже 
при принятии условия (6.21) в составе этого множества будет
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шесть параметров, что исключает возможность наглядной графиче
ской интерпретации функции В ц  (т). Поэтому целесообразно рас
смотреть некоторые частные случаи, зафиксировав часть парамет
ров из множества {П}.

Пусть, например, наложены условия:

К и з б . н е п р . 2 —  К и з б . н е п р . т =  1; К э н т р 1. (6.22)

Первое условие из (6.22), как можно установить из анализа
(3.21) , выполняется при Nx-+oo, что эквивалентно а-ѵоо. Следова
тельно, выражение для Вц > полученное с учетом выполнения этого 
условия, может рассматриваться как асимптотическое при неогра
ниченном укрупнении алфавита ИС. Второе условие из (6.22) соот
ветствует ИС с максимальной энтропией. Тогда из (6.14) с учетом
(6.21) и (6.22) получим

ан 2 11 +  — ------------In--------
aF 2 +  Лпмин 2 с̂б.е.и . „ /с OQ1

В ц  = ----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------- log2m. (6.23)
т +  К„ „и« , ан 2 . т — 1“I- 1 п
2 ~\~ мин 2 -|- Кп мин 2 Рсб.е.и log2 т

Аналогичное выражение получено в (141, 142], а также для част
ного случая Апмин=0 в (130, 132]. Проведенный выше анализ по
казывает, что пределы его применимости ограничены выполнением 
условий (6.2fr) и (6.22), Тем не менее, как будет видно из дальней
шего, выражение (6.23) приемлемо для использования в качестве 
первого приближения и при невыполнении указанных условий. Его 
основным преимуществом перед точным выражением (6.18) явля
ется отсутствие членов /СЭНтр и Кизб. непр, что, в частности, приводит 
к более удобной графической интерпретации.

Отношение весовых коэффициентов ----  может изменяться отCLp
ан0 до оо. Для крайних значений ---- из (6.18) получимССр

К  пНт Бц =
а , ,  ^  Т ~  К  it т  м и н ^ и з б  ,н е п р 2

2 „ И Н  К и з б . н е п р т  , 0 &  т

Н >0

In
(6.24)

lim В
2 Р„с б . е . и  ^ э н т р  ^ и з б . н е п р 2 Ки з б .н е п р  т

Ц
Я ІП т—1 К

log 2т

2  ^ с б . е . и  ^ э н т Р  ^ и з б . н е п р  т log2 т
и з б .н е п р  2
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Для рассматриваемого частного случая, когда выполняются 
условия (6.22), из (6.24) следует, что

Нт я =  2 +  Кп мин 
а т -\- К„ мин

-О
<ХГ

log2m

lim J3„ =  -
ln (m 1/2Ясб e и log2 m)

log2m
H

(6.25)

'Как видно из (6.24), в общем случае значение В ц  при ——->00̂17
Ля

-оо —  от значений Апг ине зависит от Роб. е . и  и Аэнтр, а при
”/•

Апто-
Для определения характера зависимости Вц(т) для рассмат

риваемого частного случаи и влияния на эту зависимость величин 
анРсб. е . и ,  Ап м и н  и — — іна рис. 6.1 по ф-лам (6.23) и ,(6.25) построены

F
графики в виде семейства кривых, параметром которых является 

анзначение —— . На рис. 6 . 1 а  графики построены при Я с б . е . и = 1 0 _ 5(Хр
для К п м и н = 0 ;  1 ,  а на рис. 6 . 1 6  — для А п м и н = 1 при АСб е И=Ю —3; 
І О - 4 ; 1 0 - 5 ;  1 0 ~ 7 . іКак видно, максимальный выигрыш ( В ц м а к с )  дос
тигается всегда при ,т > 2 . Это свидетельствует о том, что ОПДИ

анс МЧМ лучше бинарной при всех значениях---- , К п м ш  и РСб е и .а F
Абсолютное же значение выигрыша определяется, естественно, зна-

а.
чениями параметров *я

> Ап мин и Роб. е. и- Общая тенденция такова,
'J* Ң

чго при увеличении —— и Кп  мин или уменьшении Р Сб. е.и  значения&р
/Попт И В ц  макс р а с т у т .

Из рис. 6Л видно также, что ход графиков Вц (т) в общем до
вольно слабо зависит от значений АпМШі и Р сб.е.и. Однако степень

анвлияния этих величин зависит от значения----  . Так, из рис. 6ЛаCLp

следует, что влияние значения Ап мин ослабевает с ростом ля и в

пределе при ■*я -оо ход функции В ц  (7л) вообще перестает зави

сеть от Ап мин. Это видно и из (6.25). Отсюда следует, что чем мень-
Лң

ш е----  , тем более тщательно нужно производить выбор Ап мин- ЧтоO.F
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а)

касается влияния на ход графиков величины Рсб. е. и, то, как видно
СЕ ң

из (6.25), при—----- уО значение Вц вообще не зависит от Рсб е.и
a F

<хн(это видно и из рис. 6.16), однако с ростом----  влияние Рсб е и(Хр 
СС и

нарастает до некоторого конечного значения —  , а затем начи-(Хр
2 з :



наег уменьшаться, ©прочем, этот вывод не имеет существенного 
значения, поскольку величина Рсб .е. и, в отличие от Дп м и н ,  не вы
бирается, а является заданной.

Важной особенностью графиков Вц (т) , полученных в пред
положении выполнения условий (6.22), является слабое изменение 
значения Вц в районе экстремума. Например, если принять 
Дп мин=1 и Р сб. е. и  =  10 5, то из рис. 6.1а следует, что выбор т =  5

для значений —-  =0ч-0,5 и т=>10 для—-  =0,5-4-5,0 обеспечивает
a F

отклонение Вц от ВЦмакс всего лишь в пределах 10% (для 
аи >1 вместо Вц макс использовано значение Вц при т  =  16).

■Проведенное выше исследование справедливо в предположении 
выполнения условий .(6.22). Эти условия, как отмечалось выше, 
выполняются лишь в случае, когда а->- оо, а ИС имеет максималь
ную энтропию. Первое невыполнимо практически, а второе встре
чается весьма редко. Поэтому представляет интерес рассмотреть 
случай, когда условия і(6.22) не выполняются. Полученные резуль
таты помогут также оценить допустимость использования выраже
ния (6.23) в качестве приближенного.

ССң
Соіпостаівляя (6.24) с (6.25), видим, что при------- ИЗ коэффи-

Ctр

циент /Сэнтр вообще не влияет на ход функции Вц (т). При
ССң  ОС ң
—— >-оо (и вообще при —— ^=0) коэффициент КЭНТР является со-
(Хр> ССр *

множителем выражения, в которое входит В С б. е. и. Следовательно, 
влияние коэффициента Д Э Н Т р  на ход функция Вц (гп) такое же, как 
и величины Рс б . е . и ,  т. е. с уменьшением / С Э Н т р  выигрыш Вц растет.

Если значение Д Э Н т р  известно, то его учет при вычислении Вц 
прост и сводится к подстановке (в 6.23) вместо Р сб.е.и значения
Р  сб. е. и  =  Р сб. е. и Д э н т р .

Однако значение Д Э Н Т р  во многих случаях бывает неизвестным 
или известным весьма ориентировочно. Поэтому представляет ин
терес оценить последствия замены истинного значения Д Э Н т р  зна
чением Дэнтр= |1. Для решения этого вопроса обратимся к графи
кам рис. 6.16, из которых видно, что при изменении ВСб. е. и на поря
док значение В ц изменяется в пределах всего единиц процентов. 
Следовательно, изменениями Д Э Н тр, по крайней мере, в .пределах 
0,1 -4-'1,0, что характерно для большинства встречающихся на прак
тике ИС, можно пренебречь.

Коэффициенты Д и з б .  н е п р г  и Д и з б .  н е п р  то входят в выражение для 
Вц двояким образом — как сомножители выражений под знаком 
In, в которые входят величины Всб. е. и  и Д э н т р ,  и как общий коэффи
циент, образованный отношением Д и з б .  н е п р  m К Д и з б .  н е п р  2- В ЛѲрВОМ 
случае влияние этих коэффициентов проявляется так же, как и 
влияние Р сб. е. и  и Д э н т р .  Из рис. 3.4 можно установить, что диапа
зон целесообразных значений m ограничивается условием233



2 s >̂ms .̂,Nx, а в пределах этого диапазона при простом кодирова
нии значение Ктб. непр заключено в пределах

0,5 <  К * 1.’  • 'и з б .н е п р

Следовательно, изменениями / С ш б .  н е п р  ня выражения под зна- 
ком In можно пренебречь. Что касается влияния изменений Кипа. непр 
на общий коэффициент, то его нужно исследовать особо. Обра
щаясь к і(3.21), получим

^изб.непр.т l0 g 2 т  —

Iг
л изб.непр. 2

]log2 ЛЧ-[ 
l°g2 Nx 
log2 т

(6.26)

Сопоставляя і(6.26) с і(3.49), легко убедиться, что эти выраже
ния совпадают. Следовательно, в общем случае выражение для В ц  

может 'быть записано в форме

1 + н

Я, =
(Хр 2  - р  Кп  21

!п
2 /'сб.е.и КэнтР ^изб.непр.2 вс

m +  Kn I *н
2  - р  К п і &р 2  - р  Кп  2  мин

In
2 ^сб.е.и K shtP Уизб. н е п р . т log2 т

где
Вя =

]loga N x [

logg Nx
log2 m

(6.27)
(6.28)

Учитывая обоснованное выше слабое влияние / C 3H T p  и / ( и з б .  н е п р  

на выражения под знаком In, вместо (6.27) можж> также записать 
приближенно

н
1 + ---

В „ =
&Р 2  - р  / Сп р

In
2  Р,сб.е.и ■ вг

- К п ,

' Кп м
т—1

(6.29)

■Кп, 2 ^сб.е.и loS2 т

Выражение і(6.29) хотя и является приближенным, но допус
каемая при этом ошибка настолько незначительна, что им можно 
пользоваться наряду с (6.27), как точным выражением. Лишь в 
случае, когда Лэнтр<Л, может возникнуть необходимость в исполь
зовании (6.27).

'Как показано в § 3.2, lim BH =  log2 т. При конечных же значе
н 

ии як >NX величина Вп может быть как меньше, так и больше loga т 
(значения В п для диапазона і/Ѵж= і2Ч -і1Ч-220 приведены в табл. 3.2 
и 3.3, а для некоторых частных значений Nx — на рис. 3.7). Можно 
убедиться, что выбором подходящего значения т разница между 
ВП и log2 т может быть сведена к достаточно малой величине. 
Если это значение т находится в окрестности топт, полученного 
при вычислении В ц  по ф-ле (6.23), то можно ожидать, что и зна
чения /лопт и Вцмакс, полученные из (6.27) или (6.29), будут близки 
2 3 4



к полученным по ф-ле (6.23). Следовательно, выражение (6.23) мож
но использовать в качестве первого приближения для оценки зна
чений топт и Вцмакс- Однако допускаемая при этом ошибка явля
ется сложной функцией аргументов N -и а, в связи с чем для кон
кретных расчетов имеет смысл использовать ф-лы |(6.27) или (6.29).

Выражения і(6.27) или (6.29) могут быть также использованы 
для определения целесообразного значения а (т. е. степени укруп
нения алфавита ИС), ПОСКОЛЬКУ Аизб. непр2> Кизб. непрт и Br являют
ся функциями а. Поясним это на примере. Пусть задано: Рсб. е. и=
=  ю -5 N n  МИН — = 0,1; /СЭнтр = 0,5; N = 72. Вычисленные по
этим данным функции Вц( т )  построены на рис. 6.2а. Пунктирная 
кривая построена по приближенной ф-ле (6.23). По точной ф-ле 
(6.27) графики построены

О)
1J
1 . 3

1.3 

1,1

1,0 \ 

6 І

W

1.3 

1,2 

1,1 

1,0 

0,3

Вц к 1 \  ✓

м а і̂ г
/  \

J \

т
10

соответственно для а =  I, 2,
3. Из графиков видно, что 
увеличение а сверх значения 
а =  1 в данном случае неце
лесообразно. Действитель
но, если принять т опт =  5 (по 
пунктирной кривой), то Вц 
при а =  2; 3 лишь несущест
венно больше В ц  при а = 1  
(порядка 2%).

Из рис. 6.2 а видно так
же, что функция Вц (т), вы
численная по точной форму
ле, изменяется в районе эк
стремума более быстро, чем 
вычисленная по приближен
ной формуле. Это подтверж
дает целесообразность ис
пользования при оконча
тельном выборе значений т 
и а ф-л (6.27) или (6.29).

Интересно отметить, что 
значения В ц  , вычисленные 
по точной формуле, при не
которых значениях т превосходят вычисленные по приближенной 
формуле, а при других — меньше их, т. е. точные значения В ц  ко
леблются вокруг приближенных. Можно также отметить, что «ам
плитуда» этих колебаний по мере роста а уменьшается, что вполне 
понятно, поскольку при а-ѵ <х> обе кривые должны слиться в одну.

Анализ рис. 6,2а показывает, что в данном примере имеется 
три экстремальных значения Вц (при а=1)  соответственно при 
т=3,  5, 9, в то время как приближенная формула дает только 
одно — шопт=б. Другими словами, уточнение хода функции 
В ц  (т) по точной формуле может вскрыть дополнительные воз-235

Вц ✓ ,'1' 14Л/=63 02 1Z8
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Рис. 6.2
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можности, полезные при практической реализации. В данном слу
чае переход от т — 5 к т =  3 означает возможность некоторого 
упрощения кодера и декодера сигнала.

Рассмотрим вопрос о допустимости .принятия выражения (6,23) 
в качестве первого приближения с несколько иной точки зрения. 
Поскольку' Д=іая/г2+«рД/2, то, обращаясь к (6.10), нетрудно уста
новить, что с увеличением коэффициента /(изб. непр (напомним, что 
он не может превосходить единицу) значение Ц уменьшается. Но 
оптимизация СИДИ по критерию цены как раз и состоит в мини
мизации цены. Следовательно, в оптимальной ОПДИ значение 
/(изб.непр получается настолько близким к единице, насколько это 
возможно при данных услоівиях. Именно степенью близости значе
ний 'Кшб. непр в эталонной бинарной и оптимальной многопозицион
ной СИДИ определяется расхождение между соответствующими 
значениями т 0ПТ и ВЦМакс, получаемыми по точной и приближен
ной формулам.

'Проиллюстрируем сказанное, взяів данные из рассмотренного 
выше примера, для которого построен рис. 6.2а. Значения Кизб. непр 
вычисленные по (3.21) для а=1 ,  сведены в табл. 6.4, откуда видно, 
что экстремальным значениям Вц (рис. 6.2а) соответствуют мак
симальные значения /(изб. непр т (при т  =  3, 5, 9), причем эти зна
чения мало отличаются от единицы.

Т а б л и ц а  6.4

т 2 3 4 5 6 7 8 9 10

/(изб- непрт 0 ,88 0,975 0 ,77 0 ,89 0 ,8 0 ,73 0 ,69 0,975 0,925

Можно показать, что значения Вц , вычисленные по точной фор
муле, могут превосходить значения В ц, 'Вычисленные ПО1 прибли
женной формуле, лишь в случае, когда / ( и з б .  н е п р  2 < 1 .  Это легко по
казать на частном примере. Пусть все данные предыдущего при
мера сохраняются, но значение N примем таким, чтобы / ( и з б . н е щ >2 =  

=  1. Например, для а =9 этому условию соответствуют N = 21, / =  
=  1,2, 3... Функции Вц (т), вычисленные для этого случая по точ
ной и приближенной формулам, показаны на рис. 6.26 (значения 
А указаны на иоле рисунка).

Таким образом, общий вывод из проведенного анализа состоит 
в том, что для оценки т0пт и Вц макс допустимо пользоваться приб
лиженной ф-лой (6.23), но для уточнения полученных результатов 
и выяснения дополнительных возможностей улучшения СПДИ сле
дует также построить кривые Вц (т) по (6.27) или (6.29).

Выше говорилось, что принятие условия (6,21) ставит систему 
с МЧМ в более неблагоприятные условия. Это полезно в том смыс
ле, что создает некоторый запас надежности для получаемых ре
зультатов. Интересно, однако', оценить, насколько івелик этот запас 
и каковы, следовательно, возможности увеличения Вц за счет его 
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ликвидации. Такую оценку можно провести, используя полученные 
в § 5.7 зависимости Р с б . е . и ( Н )  при /Cn=eonst, представленные на 
рис. 5.10 5.14. По этим данным на рис. 6.3 построены прафи »и 
функции

qm = ^сб.е.и  m ( ^ n  m) 

lim  Р сб.е.иm
Я т  ( / ( п  m), (6.30)

характеризующей ухудше
ние помехоустойчивости за 
счет конечного значения К П т - 

Из графиков видно, что ско
рость ухудшения помехоус
тойчивости увеличивается по 
мере уменьшения Кит- Ха
рактерной особенностью за
висимостей qm(Knm) являет
ся то, что при т ^ З  они 
практически одинаковы для 
всех т, но заметно отлича
ются от зависимостей при 
т =  2. Это позволяет счи
тать, что зависимости 
qm(Knm) при т = 3 справед
ливы и для т > 3.

По графикам рис. 6.3 
можно определить значение 
Кп миш задавшись допусти
мым значением qm= q m ДОп- 
Для большей наглядности 
ЗаВЙСИМОСТИ /С пы ин^ /С ^ /тД О п}  
представлены на рис. 6.4 в 
виде графиков (значения 
Рсб. е .  и  и m указаны на рис.).

На рис. 6.5 по Цб.23) построены графики Вц (т) при значениях 
ХП2мин и /(пт ми» определенных из рис. 6.4. При этом принято
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<7m доп =<72 доп =  5, Рсб. е. и= ІО-5 И ИЗ рИ С. 6.4 ПОЛуЧвНО /Сп2 мин =  1, 15, 
Кпт мин =  —0,1 (эти значения затем округлены до 1,0 іи 0,0). Срав
нивая графики рис. 6.5 с графиками рис. 6.1 і(здесь они показаны 
пунктиром), можно убедиться, что значение Вц увеличивается,

ОСң  ОС ң
причем тем больше, чем меньше ---- . Например, при-----=0,1 уве-

ОС р  ОС р  *'

личение Вц макс составляет примерно 20%, в го время как при 
ан—— =4,0 оно не превышает единиц процентов. Это еще раз под-<Хр

тверждает отмеченную ранее важность тщательного выбора зна-
ан

чений Къ при малых---- .<Хр
Физически увеличение выигрыша объясняется тем, что ранее, 

при Кп2 =  Кпт, бинарная система была в лучших условиях (по срав
нению с многопозиционной), а теперь, при д о п —'^ 2  догъ УСЛОВИЯ
уравнялись. Действительно, ИЗ рис. 6.3 ВИДНО, ЧТО при Кп2 =  Кпт 
всегда qm<qz- Так, при Кп2 = К пт = \  и Р Сб. е. и =  ІО-5 получим <72~ 6, 
<7т ~ 2; при Кп2 = 'Кит—0 (и том же значении Рс б .е .и )  <7г~50, qm~^-  

'Представляет интерес рассмотреть также зависимости h2(m) 
и Дfz (m), определяющие характер изменения технических пара
метров с ростом т. ’Воспользовавшись для этой цели выражением 
(6.10) с учетом (6.26) и і(6.28), получим

1
h\

Qh =  у
l n

1
с̂б.е.и ДэнтР Дизб.непр.2 В г

I n

А/:22

А/:2 т

2 ̂сб.е.и ДэнтР Дизб.непр т 
2 ~\~ Дп2 ß  

т +  Кпт ^

log2 т (6.31)

Если наложить условия 1(6.22), то вместо і(6.31) получим вы
ражения, которые на основании приведенного выше анализа можно 
считать приемлемыми в качестве первого приближения:

I n

<7л =
2 Р.сб.е.и

ІП т — 1
log2 т\ qF = К„

2 Рсб.е.и loS2 т
т +  Кп т

log2m. (6.32)

Графики qh(m) и qF(m), построенные по (6.32), представлены 
на рис. 6.6, откуда видно, что с ростом т требуемое значение h2 
уменьшается, причем ход функции qn(т) очень слабо зависит от 
Р с б .е .и - В количественном отношении уменьшение /і2 довольно су
щественной при т — 16 достигает значения ~ 3 ,5 .

В отличие от qh(m), функция qF(m) имеет экстремальный ха
рактер, причем положение экстремума и значение 'функции в этой 
точке зависят от значений К п2 и Кпт- 'Как видно из графиков рис.
6.6, значение е ростом т сначала уменьшается, достигает ми
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нимума, а затем начинает расти. Имеется конечный диапазон зна
чений т, где AfXmŝ A>fS2.

Характер зависимости Цн(ш) (благоприятен для реализации 
С ИДИ с МЧМ, поскольку уменьшение требуемого значения К1

всегда возможно и желательно. Характер зависимости qF(m) ме
нее благоприятен, поскольку возможны случаи, когда Af2m>A f22 
Однако, когда выбранное по графикам Вц(т)  значение тоат не 
выходит за пределы интервала, где qF^  1, расширения полосы 
КС не потребуется. Наоборот, в этом случае полоса может быть 
даже уменьшена.

Сравнивая '(6.31) с (6.24) и (6.32) с (6.25), убеждаемся в их 
полном совпадении. .Поэтому справедлива запись:

Я/г =  1 іт5 ц; ^  =  1ішБц. (6.33)

ан аи
Но согласно (4.51) 1 іт  Вц п р и ------ ѵоо и ------- нО- есть не что(Хр (Хр

иное, как значение выигрыша соответственно но ß-эффективности 
и у-эффективности. Учитывая установленную в § 4.1 связь между 
критериями ß-зффективноети и у-эффективности, а также рядом 
других критериев, можно также считать, что qu эквивалентно це, 
ßE, ß2i, а qE— выигрышу по показателю щ.

Разница между значениями qh и qF, вычисленными по прибли
женным или точным выражениям, определяется, главным образом, 
различием между log2m и BR. Как уже говорилось ранее, в общем 
случае Вн Д log2'tn в зависимости от сочетания значений N, а и пг. 
В качестве примера, характеризующего эту разницу, на рис. 6.7 
построены графики qF(m), рассчитанные по (6.31) для следующих 
значений параметров СПДИ: Р Сб . е . и =  Ю-5; K n z =  K  п т —1; К энтр  — 0,5; 
а=Л; N —32; 64; 72. Там же пунктиром показан график функции 
qr(m), рассчитанный по приближенной ф-ле '(6.32). 239



Сопоставляя графики рис. 6.7 с графиками рис. 6.2, можно убе
диться, что при всех значениях т, где Вц достигает экстремума, 
qF^ l .  Это подтверждает сделанный ранее «а основе анализа гра
фиков рис. 6.6 вывод о том, что переход от т =2  к ,т> 2 не обяза
тельно связан е расширением полосы пропускания КС. Графики

рис. 6.2 и 6.7 свидетельствуют о 
том, что, по крайней мере, для рас
смотренных частных случаев пере
ход от т = 2 к т > 2  позволяет да
же несколько уменьшить требуемую 
полосу пропускания КС, либо, в 
крайнем случае, оставить ее неиз
менной.

Легко понять, что если принять 
Кп2>Кит, как это было обосновано 
выше, то выигрыш в полосе qF еще 
увеличится.

Полученные данные опроверга
ют иногда высказываемое мнение 

о том, что СПДИ с МЧМ требует существенно более широкой по
лосы пропускания КС,чем бинарная.

Сопоставление значений Цк, рассчитанных по (6.31) и (6.32), 
также подтвердило, что в зависимости от сочетания N, а и т точ
ное значение q̂  может быть меньше, больше ил« равно прибли
женному.

На основании проведенной оценки простейшей модели СПДИ 
с МЧМ по критерию цены можно сделать следующие выводы:

1) для ориентировочной оценки значений выигрыша в цене (Вц) 
можно пользоваться выражением (6.23);

2) окончательный выбор целесообразного значения т должен 
производиться по графикам В ц  (т), построенным по ф-лам (6.27) 
или (6.29) при а='1, 2, 3...;

3) при любых значениях N я а существуют значения т>2,  при 
которых В ц  >1;

4) оптимальное значение т = т 0т и соответствующее ему мак
симальное значение В ц = В ц маКс зависят от сочетания значений

N ,  а, Р сб. е. и , т — -  , К п 2 , К и т ,  К э н т р ' ,  из них наиболее сильное влияние<Хр

/Л 
1,J 

1,2 
1,1

i,0
0 ,9  

0,8 

0 ,7  

0,0
2 0 8 8 10 

Рис. 6.7

оказывают величины N, а я “л .
aF ’

5) выбор целесообразного значения а следует производить по 
графикам, аналогичным построенным на рис. 6.2а; в большинстве 
случаев целесообразно принять а=1;

6) вопреки иногда высказываемому мнению о том, что СПДИ с 
МЧМ требует существенно большей полосы пропускания КС, чем 
бинарная, проведенный анализ показал, что полоса может не толь
ко остаться прежней, но даже быть уменьшенной;
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7) абсолютные значения выигрыша в цене могут достигать су
щественных значений, что свидетельствует о перспективности 
СПДИ с МЧМ.

О ц е н к а  по к р и т е р и ю  э ф ф е к т и в н о с т и .  Как пока
зано в § 4.4, критерий эффективности имеет две модификации — 
B 3<b (R)  и В аф( Р сб) .  Рассмотрим их последовательно, воспользовав
шись анализом, .проведенным в § 4.4, а также в настоящем пара
графе при оценке по критерию цены.

Разрешая систему ур-ний (6.6), дополненную уравнением 
Ц=~анЬ2+'арЛ/2, относительно R, получим

Р = •КэнтР ^изб.непр Ц  l ° g 2 т . (6.34)
2 а „  1п'н 2Pc6.e.Ĥ HTp/C„36.He[Tplog2m -г % {т +  Ки)

Принимая в качестве эталонной по-прежнему бинарную СПДИ, 
запишем условия типа (4.28г) в виде

Р с б .е .и  —  Р с б .е .и 2 =  C o n s t

Ц =  Ц2 =  const
(6.35)

Условия, зафиксированные ів табл. 6.2 и 6.3 также справедливы 
для рассматриваемого случая. Тогда для эталонной бинарной 
СПДИ из (6.34) с учетом также '(6.35) получим

Р2 =
КэнтР ^изб .непр  2 В

2 а " 1П 2 Р сб.е .и К э„тр К изб.непр2
-г aF (2 -г Кп2)

(6.36)

Поскольку в силе остаются также выражения і(6.13) и (6.16), 
определяющие оптимальные значения Кп, то выигрыш СПДИ с 
МЧМ по критерию B^(R),  определяемому выражением (4.52), с 
учетом (6.34) и і(6.Э6) будет равен

. , ан 2 . 11 ~j~ in
ß / rj-. a F 2 4“ Кп 2 мин 2 Т’сб.е.и ^энтр ^Чізб.непр 2 n

эф (а ) =  ------------------------------------------------------------------------------------------------------  o R

tu  ~Т /<п m мин  ̂ _______ 2_____  ^  _______________ tu  1________________

2 4" Кп  2 мин a F 2 -J- Кп2 мин 2 Т’сб.е.и ^энтР ^изб.непр т 1°&2 т

(6.37)

Сравнивая (6.37) с (6.18), легко установить, что эти выражения 
полностью совпадают. Следовательно,

Вэф(Я) =  5 ц. (6.38)

Равенство (6.38) позволяет распространить результаты и вы
воды, полученные выше для критерия цены, также на критерий 
эффективности вида В э$ ( R ) .

Результат, выражаемый (6.38), получился потому, что функ
циональные уравнения для R  и Ц  совершенно одинаковы относи-
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тельно свободной переменной т. Это позволяет сделать вывод, что 
выражение і(6.38) останется справедливым для всех моделей 
СПДИ, в которых сохраняется такой же характер зависимости R 
и Ц от т.

Аналогично для критерия эффективности вида ВЭф(Рсъ) полу
чим выражение

Вэф (Рсб) =  т __1 X

д

Хехр.
АэнтР Д изб.ңепр.2 ( B r  0  U m 2) (Апгмин А п тмин)1

АЯ

(6.39)

Как говорилось в § 4.4, вместо задания Ц — Цэ—const можно 
ограничиться условием (4.68), т. е. положить R = Ra, и задаться 
значением PC6en2=|const. Тогда, воспользовавшись системой ур-ний
(6.6), составленной для эталонной бинарной СПДИ, и дополнив ее 
уравнением Д=іанД2+'агА/2, с учетом (6.43) получим

Д  __________ I
CipR АэнтР А изб негір 2

J-II
ІП2Р------ К-----К------------- Ь2+ ^ п2мин •

z ^сб.е.и -^энтР ^нзб.непр 2 /

(6.40)

Подставляя .значение Д
сс р  R из [(6.40) в (6.39), получим

э̂ф(Дсб) =  ----- г ехРт — 1 2 Prб.е.и2 АэнтР А,изб.непр2

+
А д (2 +  Ап 2 мин) (т Т" Ап m мин)

Н
(6.41)

Для асимптотического случая, когда Nx->-оо (что равноценно 
а->-оо), ßfi =  log2«- Тогда вместо (6.41) будет

іф(^сб) = = ^ ' ехр 
т — 1

(log2m — 1 ) ln
2 Р,сб.е.и2 АэнтР А изб непр2

log2 т (2 -j- Ап 2 мин) (т 4" Ап т мин) (6.42)
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Полагая также (выполненными условия (6.22), вместо (6.42) по
лучим приближенное выражение

Вэф(Рсб)
log2 т
m — 1

exp (log2m —  l ) ln ^ p J --------f-
•^сб.е.и

+ log2 tn ( 2  +  Kn 2 м и н )  (ffz +  K n

‘•n
(6.43)

обеспечивающее, однако, приемлемую точность также в случае, 
когда условия ,(6.22) не выполняются. Это следует из проведенного 
выше анализа относительно влияния значений Кттр и Хизбнепр на 
значение Вц .

Для крайних значений----- из (6.41) получим
(Хр-

lim Вэф(Рсб)
“н
“в

1іш5эф (Рсб)

оо при г >  0 
0 при г < 0

В,
-ехр (ßR- l ) l n 2 Р,сб.е.и2^энтР ^изб.непр2

(6.44)

Г Де Z  — В ц  (2 +  Хп2 мин) —  ( УТІ +  Kam  мин) •
Соответственно приближенные выражения для асимптотическо

го случая получим из (6.43):

lim Рэф (Рсб)
а „

оо при z >  0 

0 при z <  0

'1ітДф(Рсб)=  ^ 2 .  ехр
m — 1 [(logs m 1) In 2 P.сб.е.и2

(6.45)

где Z =  log2 m (l2 +  Хп2 мин) — I(>m + Х п т  мин) •
(Полученный в (6.44) и (6.45) результат при «я

aF ■0 требует
аи

пояснений. Условие —!— Я) эквивалентно условию «л—И), если
(Хр

ар — конечная величина, что подразумевается. Но если ин->~0, то 
цена СіПДИ от значения h2 не зависит и, следовательно, h2 может 
быть взято сколь угодно большим в пределе /г2->- оо. При этом, как 
видно из уравнения для Р с б .  е .  и  в ( 6 . 6 ) ,  Р с б .  е . и — П ) .  Согласно усло
вию Р с б . е .  H =  const:7^0 И, значит, /і 22 =  constф  оо. Ясно, что отноше-
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ние значений Рсб. е. и при /г2 == оon st^ oo  и h2->oо равно сю. Такое -по
ложение справедливо до тех пор, пока величина г в (6.44) и (6.45) 
находится в области г> 0 . Если же -г^О, то

гlim ан / ар 
ан

=  — оо.

о
ас

Следовательно, показатель экспоненты в (6.41), (6.42) и (6.43) 
также становится равны.м —оо, а ехрі(—оо) =0.

Для иллюстрации значений В Эф ( Р Сб )  на рис. 6.8 (іпю 6.43) пост
роены графики В 3ф ( Р с б ) = ! ( т )  при значениях Р сб. е. иг и К п 2 =  К п т г

указанных на поле чертежа. Пара
метром графиков служит величи- 

5 • анн а ---- . Учитывая, что значения

Взф(Рсб) получаются весьма -боль
шими, на рис. 6.8 по оси ординат 
отложена величина \ п В Эф ( Р Сб ) .  Из 
графиков видно', что для каждого

значения -
АҢ

существует оптималь
ное значение т = тоат, -максимизи
рующее В Эф ( Р Сб ) .  По мере увеличе-

ан
ния —  значение т0пт также увели-

чивается, но [ДэфГ-РсбДмакс умень
шается. Абсолютные величины 
Вэф(Рсб) достигают весьма больших 
значений. Так, при т =  8 величина 
Вэф(Рсб) одинакова для всех значе- 

анний----  ‘и примерно равна ІО9. При<Хр
а нзначениях —— <  0,1 .максимальная<Хр

величина ВЭф(Рсъ) получается еще

большей вплоть до оо при =0.

4 е 
Рис. 6.8

Физический смысл выигрыша, рав- 
анного оо при-----=0, пояснялся выше.

Это пояснение справедливо и для конечных значений и со

стоит в том, что ч-ем меньше----  , тем большим можно взять /г2,aF
сохраняя Ц  =  Ц Э. Отсюда, кстати, легко сделать вывод, что нало- 
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жение ограничения h2s^h20 снизит максимально достижимые зна
чения Вг)ф(Рсб), что будет показано и § 6.7. Другими словами, ог
ромные значения ВЭф(РСб) для анализируемой модели СИДИ 
объясняются отсутствием ограничений на технический пара
метр h2.

Используя описанный в § 4.4 способ преобразования оценки по 
критерию эффективности в оценку по критерию цены, видим, что 
если yq — Pсб. е. и, то значение В ц  определится из (6.18) при подста
новке в него согласно (4.69)

■Рсб.е.и =  с̂б.е.иг /Д>ф(Д;б)- (6.46)
Если же yq = R, то из ,(4.69) следует, что в 1(6.18) нужно под

ставить
Я =  Я2Яэф(Я). (6.47)

Поскольку, однако, (6.18) от R не зависит, то и Вц от значения 
Вэф(Р) тоже не зависит. Впрочем, равенство Вц = ВЯф(R) следует 
и из (6.38).

Таким образом, и при оценке по критерию эффективности 
СПДИ с МЧМ превосходит бинарную.

6.3. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ L >  1

Произведем оценку СПДИ с МЧМ, модель которой отличает
ся от рассмотренной в предыдущем параграфе только тем, что в 
ней полагается L >  1, причем все L каналов идентичны. Для этого 
случая вместо (6.6) с учетом (3.51), (3.107) и (1.67) получим

R — L КэнтрК,изб. непр
log2 tn

X

^ с б . е . и

а /2 =

m — 1
2 ^энтР 7Сизб непр 

L  п і  - 1- К ц

log 2m
(6.48)

В состав множества {6}, определяемого для простейшей моде
ли выражением (6.7), добавятся параметры L и Ѳ, причем L попа
дает в подмножество {6і}, а Ѳ — в подмножество {бо}. Эталонной 
по-прежнему будем считать одноканальную бинарную СПДИ. Тог
да совершенно аналогично тому, как это было проделано в преды
дущем параграфе, для выигрыша в цене получим выражение

'■н

В, ар 2 4- Кп;
In

2 Т’сб.е.и бІэнтР ^изб.непр2 ВR.
■ К п

2  - р  К п  2 1
+

< Х р  2 -|-/С п2МИН
iß ~ l In 2-Р сб. е. и^нпЛиэб. непрт̂ °Й2т

(6.49)



Исследуем зависимость 0ц(Х ). Легко показать, что оптималь
ное значение L, при мотором 5 ц  = В ц м а к с ,  равно

Г - — ѳ •'-'опт Кп,

У лн
а*

(Ѳ —  1) Ш
т — 1

. (6.50)

^ ^сб .е .и  КэнтР К избЛ log 2т

“н > 0, Ѳ>1 получим

.непр т

Анализ (6.50) показывает, что при /Сптмин<0 значение L0m по- 

лучается мнимым, а при /Сптмин=0 и-
a F

Lout =  0. Но по физическому смыслу L ^ l ,  следовательно, в обоих 
этих случаях следует принять LonT=fl. При АптминХ) значение

анLoht может быть как меньше, так и больше единицы, а при---- = 0СЬр
и (или) Ѳ= 1 получим LonT =  оо. Таким образом, в зависимости от

(X ң
З н а ч е н и и  К и т  мин* ~~ ) Ѳ, Р сб. е.  и, Аэнтрі Аизб. непр т  И Ш веЛ И Ч И Н З L outtx р
может меняться в 'пределах от 1 до оо.

Увеличение числа каналов (L) в реальной аппаратуре для слу
чая, когда ИС имеет один выход, нежелательно, поскольку приво
дит к ее усложнению. Действительно, при L >  1 на передающей сто
роне необходимо (вариант А на рис. 1.14) устройство разделения 
сообщений на L отрезков и L канальных кодеров сообщения и сиг
нала, а на приемной — устройство объединения сообщений и L ка
нальных декодеров сообщения и сигнала. Кроме того, добавляют
ся устройства уплотнения ;и селекции в общем тракте.

Учитывая сказанное, проведем более подробный количествен
ный анализ влияния L на Вц . Для этого с учетом (6.49) образуем 
выражение

ß(L) _  Вц (L > 1) _
Ц . Яц (L =  О

ан
т  +  К ит  мин +  2 ІП<zF

т — 1

^ ^сб.е.и  L3HTP ^изб.непр т tn (6.51)
, Ln тмин , „ ,fl—I , т 1т +  ----------- +  2 ------  LP 1 In --------------------------------------------

L CJjF ^ L c6 .e .H  КэитР К изб н е п р т  т

характеризующее выигрыш за счет выбора L >4, при прочих рав
ных условиях. Легко видеть, что В<£> имеет максимальное значение

С(.Ң
при Ѳ= 1 и ---- = 0  и іраетет с ростом /Сптмин- «На рис. 6.9а по (6.51)а  г-

<Хң
построены графики В\^(Ь) При Ѳ=1, ----  =0, /С птмин =  4 И ГП =  2,м (Хр
3, 4, 8, откуда видно, что даже в этом случае, когда влияние уве
личения L на выигрыш сказывается наиболее сильно, абсолютное 
значение Вц) невелико и уменьшается с ростом т. Если учесть,

что на практике всегда Ѳ>1 и ----
<Хр
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будут еще меньшими.. Нес 
к'олыко графиков функции

Pjf> приѲ>1 и —— > 0  по-

казано на рис. 6.96 (при 
их 'Построении принято
т =  2, Рсб. е. и == Ю 5, /Сэнтр =  1, 
Кизб.непр тп — 1 ) •

Из сказанного, однако, 
нельзя делать вывод, что 
применение СПДИ с МЧМ 
при L >  1 нецелесообразно 
во всех іслучаяіх. Например, 
выбор L >  1 'может оказаться 
целесообразным ів случае, 
когда И С и меет L .выходов

(вариант Б на рис. 1.14), а параметры Ѳ и ---- соответственно близ-CLp
ки к 1 и 0. Если принято L >  1, то получаемый при этом выигрыш 
можно вычислить ПО' (6.18), умножив его затем на значение В £4, 
вычисленное шо (6.51).

6.4. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ р > 1

Согласно (1.44) общее количество позиций сигнала в данном 
случае равно

т = тч
ß

тч\
(тч — ß)! ß!

(6.52)

Поскольку выражение для Рсб.е.и применительно к рассматри
ваемому случаю в литературе отсутствует, то рассмотрим прием на 
неоптимальный ДКСіигн, для которого такое выражение имеется. 
В [212] рассмотрен ДКСіигн, имеющий тч субканалов, а алгоритм 
РУ состоит в определении номеров ß субканалов, на выходе кото
рых имеются наибольшие напряжения. Тогда приближенное выра
жение для Рсб. е. и может быть записано в виде

Рсб.е.и —
ß (тч — ß)

h2
~

2 КзнгР К,энтР *'изб.непр log2 т (6.53)

где т определяется из (6.52).
-Выражение (6.63) тем более точно, чем больше значение

/г2 1—  т —д .Учитывая зафиксированное в табл. 6.1 допущение 2, бу- 
2 ß h2 1

дем полагать, что — т —g- ^ l ,  что делает выражение (6.53) прием- 
2 ß

лемыім. Есть основания полагать, что при выполнении указанных 
условий значение Рсб.е.и, определяемое (6.53), мало отличается от 
того, которое было бы при оптимальном ДКСигн.
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Для R и А /2 .получим

— ^энтр ^изб.непр '
log2 т

д / 2 =
*»4 +  КП 

Т

(6.54)

'Полагая эталонной бинарную СПДИ (тч—2, ß—1) и восполь
зовавшись методикой § 6.2, получим для Вц выражение

. , “ я  2 11  ̂ 1п
СС/г 2 -{- Лп 2 мин 2Ясб е и К"энтр Аизб.непр 2 ^ D£5ц ■ - — ~ ^ ^ D

тч -f- Кптмин  ̂ _____ 2 ßö _______ ß (тч ß)_________
2 4“ Хпгмин а р  2 4 - / ( п2мин 2  Д -б .е .и  Кэнтр А изб,непр т  т

(6.55)
Легко убедиться, что, полагая ß=4,  из (6.55) 'получим (6.18). 

Также легко показать, что характер функций Вц (тч) при значе
ниях ß = l ,  2, 3... будет одинаков в том смысле, что всегда сущест
вует некоторое тч опт (при ß=const), при котором Вц =  Вцмакс- 
Разумеется, значения как тч опт; та:К И 5ц макс ззвисят от значении 
ß и Ѳ. Следовательно, анализ, проведенный в § 6.2 при ß = l ,  каче
ственно справедлив и для рассматриваемого здесь случая ß > l .

Накладывая условия (6.22), что соответствует выбору ИС с 
максимальной энтропией и неограниченному укрупнению его ал
фавита, из (6.55) получим

2 -f- K n  2 мин 2 Р сб_е_и * 2

т Ч + ^ П  т МИН  ̂ ________ 2_____  д ^  ß  (тч ß )

2 4~ Кп 2 мин ар 2 +  Кп 2 мин 2 Рсб.е.и log2 т

log2m. (6.56)

Как и в 'Случае ß=il, выражение (6.56) может быть использо
вано в качестве первого приближения и при невыполнении условий
(6.22). Характер и величина допускаемой при этом погрешности 
будут видны из дальнейшего анализа.

анДля крайних значений ----- из (6.56) получимСС р-

lim В„ = 2 +  Кп 2 1 вгЦ т  I ік Rгпч ~т Ап m мин

In
Hm Вц = 2 Р с б . е . и КчнтР К и з  б. непр 2

0 _________ ß (тч — ß)__________
^ ^сб.е.и Ä9HTP ^изб.непр т ^

}■
в г

(6.57)
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Соответственно из (6.56) для крайних значений '■н будет

lim Яц
н

lim В,
н

J + K n * ™  logam
Я іц  T ^ n m  мин

ln 2 P,сб.е.и

ß9 ln ß (m4 — ß)
2 ^сб.е.и !°g2 m

log 2m
(6.58)

Графики функций Вц(тч) при ß=const для различных значе-
Лң

ний -—  построены на рис. 6.10 по (6.56) и (6.58), причем принято

К т мин=  К и т мин= 0, / >Сб.е.и=‘Ю 5. Графики построены для значений 
т чг=:32 и ß^'8. Это сделано по той причине, что с ростом тч и ß 
Кт мин — Кит мин — О, Рсб. е. и =  ІО-5. Г рафики построены для значений 
тч= 3 2 и ß=8 іможно считать (условно) предельно допустимыми. 
Графики построены для крайних значений Ѳ=1 и 0 = 2  (кроме 
рис. 6.10а, щ е 0=1,5) .

Из рис. 6Л0 видно, что зависимости Яц (тч) при всех значениях 
ß и 0 имеют экстремум типа максимума1). Видно также, что при 
0=1 с ростом ß значение тч= т ЧОт и соответствующее ему значе
ние Яц =Я ц макс увеличиваются. При 0 =  2 значение тч опт еще более 
увеличивается, но зато Яцмакс становится меньше, чем при ß =  l. 
Очевидно, что существует некоторое критическое значение Ѳ=ѲКр 
(1^Ѳ Кр ^ 2 ), разделяющее области, где Яц MaKcl(ß>il)  >ßuM aKc(ß = 
=  1) и Я ц м акс^> 1 )< Я і^м а кс '^  =  '1). Значение Ѳкр, естественно, за-

анВ,И СИТ ОТ величин Кп2 миш Кит МИН) ~7. И Рсб.е.и. О величине Ѳкр для(Хр
анзначений /Сп2 мин =  А п т м и н = 0 ;  —— = 0 , 1 ,  Рсб. е. и = ! Ю  можно судить по

рис. 6.10е, построенному при 0=1,5.  Поскольку значение Яцмакс 
зависит от ß незначительно, то можно полагать, что в данном слу
чае Ѳкр «  1,5.

ССң
Анализ графиков рис. 6.10 показывает также, что с ростом

значение тЧОт и Яцмакс увеличивается при всех значениях ß и 0.
Для суждения о целесообразности увеличения ß іполезно пост

роить графики зависимостей, характеризующих изменение значе
ний Я ц Макс от ß. Такие графики для 0 = 1  построены на рис. 6.11,

')  На рис. 6.10а,<5 я частично на рис. (6Л0в і(при ß > 4 )  экстремумы не вид
ны лишь потому, что они наступают при тч>'Э2.
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где

(6.59)

1,6

1,5
вІР> =

^Цмакс Ф  >  *) 

ßU„aKc(ß=1)
Учитывая принятые выше ограниче

ния (m4^Z32, ß^'8), для тех кривых 
Дц (т ) ,  где т ч  О П Т  >32, принималось 
условно тч опт =  32. Эта часть графи- 
кав на рис. 6.11 показана пунктиром.

Из рис. 6.11 видно, что наиболее 
быстрый рост В ц макс С pOCTOM ß наб-

CL ң
людается при-----= 0 . По мере увели-СС р

ВЦ г > и

/ a ,t

--— !

~ ,0 -• -v. w

V \ ч 10,0

ЧS NJ\ ßj,o ____ ____ I . I_________ ____ 1___
1 2  5  4 5 6 7 5

Рис. 6.11

анчения----aF рост замедляется, а при достаточно больших значениях:

---- величина Дц макс начинает уменьшаться 4) с ростом ß.(Хр
Для значений 1 <іѲ<Ѳкр графини =f(ß)  будут иметь .вид. 

одноэкстреміальных кривых (экстремум типа максимума), причем 
положение экстремума и его величина будут зависеть от значения 
Ѳ. Максимальное значение В[^ будет меньше, чем в случае 0=1 и 
при Ѳ=ѲКр получим Максі('Ѳ=-Ѳкр) =  1. Графики рис. 6.11, следо
вательно, соответствуют наибольшим возможным выигрышам за 
счет увеличения ß. Как видно, для наиболее благоприятного случая

=0, Ѳ= 1 j Вумаке =1,6. Из рис. 6.10а видно, что при этом.

т ч опт 6. П ри -----  =0,1 и Ѳ =  1 имеем соответственно Д ІФ)Макс =ССр м
=  1,47 и тчопт~ 2 8 .  Это показывает, что переход от ß = l к ß =  8

CL ң
даже при малых значениях -—  и Ѳ сопровождается заметным ус-а р
ложнением аппаратуры, а выигрыш не превышает (50—60)%. Если 
ограничиться ß ^ 3  (при этом тч (ШТ ̂  12), то выигрыш уменьшится 
до (30—40)%. Если принять во внимание, что реально всегда 
Ѳ>  1, то выигрыш будет еще меньше. Например, из рис. 6.10е мож-

CL ң
но определить, что если Ѳ =  1,5,----  =0,1, то ДучдаІ.Об, т. е. доиюл-

нительный выигрыш за счет перехода от ß =  1 к ß > l (в данном слу
чае к ß =  2) составліяет всего 5%.

Полученные результаты свидетельствуют, что в большинстве 
встречающихся на практике случаев целесообразно принимать

’) Можно показать, что если не ограничиваться значениями т ч^ 3 2 , то гра
фики = /(ß )  при всех значениях а н /ciF имели бы вид монотонно растущих 
кривых, и в пределе при ан/сір->-°° зависимость ß q * = / ( ß )  выродилась бы в. 
прямую =1.

251:



ß= l. Действительно, при 0>Ѳкр этот вывод-бесспорен, поскольку 
<1- При Ѳ<Ѳкр значение сот я и превышает единицу, но не

на столь много, чтобы оправдать требующееся усложнение аппара
туры.

Полученные выше результаты справедливы при выполнении ус
ловии (6.22) И, кроме ТОГО, при /Сп2 мин =  К п т  мин =  0, Д сб . е. и =  10— 
Колебание значений Кіймші и /Сптмин в пределах, определяемых
(6.20), а Д сб . е. и — на несколько порядков, как показали выбороч
ные расчеты, не изменяет существенно полученных результатов, 
так что все выводы остаются справедливыми.

Рассмотрим теперь последствия невыполнения условий (6.22). 
В этом случае выигрыш в цене определяется выражением (6.55) 
и (6.57). Как и при анализе для случая ß = l (§ 6.2), пренебрежем 
влиянием произведения КэнтрКизб. непр на величину под знаком In в 
указанных выражениях. Тогда различие между значениями В ц бу
дет определяться только различием между Іоg2m и BR. Поделив 
BR на log2 т, получим коэффициент, показывающий, во сколько 
раз Вц  при ИСТИННЫХ значениях Кизб.непрт и Кизб. непР 2 больше 
(меньше) значения В\\ при Кизб. непр т = Кизб. непр2 =  1. Э т о т  коэффи
циент равен

В ( ^изб.непр т е , Кізб.непр 2)

( К изб .Неп р т  KH3ß непр 2 =

BR
log2 т

]q loga N[
loga^

1 log2iVrа-------
. I°g2 m .

(6.60)

Можно показать, что pjg 1. В качестве примера на рис. 6.12 по 
(6.60) построены графики р(/пч) при ß =  const ( ß= l ,  2, 3, 4, 5) для

Рис. 6.12

а — 1, N = 72. Из графиков видно, что при .малых значениях тч ве
личина р может быть как меньше, так и больше единицы. Однако 
для любого ß существует такое критическое значение тч= т ч Іф, 
что при увеличении тч в области тчкр^.тч^ о о  значение р моно
тонно уменьшается и неизбежно переходит в область р<1 .  График 
истинной зависимости Вц(тч) при ß=const можно получить, пере252



множив значения соответствующих кривых рис. 6.10 и 6.12. В ка
честве примера такого построения на рис. 6.13 приведены кривые

а.ң
при ---- =0, ß = l ,  2, 3, 4 (пунктиром показаны кривые, заимство-CLp
ванные из рис. 6.10а). Как видно, в этом случае Вц при ß = l уве
личивается, :в то время как при ß > l значения Вц умень
шаются и при некотором ß > l становятся меньше, чем в слу
чае ß =  1. Дополнительный выигрыш равен всего 13% (при ß=2;3) .  
Это означает, что целесообразность перехода от ß = l к ß > l при 
учете истинных значений К т б непр т И /(изб. непр2 МѲРіЬШб, Ч6М 
В СЛуЧЗб, КОГДА ПОЛАГАЛОСЬ /(изб. непр т == '/(изб. непр 2=  1 -

Можно (показать, что такая тенденция справедлива и в обще-м
а н

случае при любых значениях JV, Ѳ -и— - , т. е. что выигрыш приССр
учете истинных значений /(изб. непр m и К т б. непр 2 во всяком случае не 
превышает выигрыша, полу
ченного в предположении 
К т б. непр т =  К т б. непр 2 =  1 • Сле- 
довательно, вывод о целесооб
разности выбора ß = l в боль
шинстве встречающихся на 
практике случаев остается 
в силе.

Одним из существенных до
пущений, принятых здесь, яв
ляется допущение о том, что 
имеющаяся в сообщении избы
точность не используется для
коррекции ошибок. Если это допущение отбросить, то может ока
заться целесообразным выбор ß > l ,  поскольку (избыточность силь
но 'растет с -ростом ß, а корректирующие свойства кода усилива
ются с ростом избыточности. К сожалению, за недостатком места 
исследовать здесь этот вопрос более подробно не представляется 
возможным, хотя можно ожидать, что выигрыш в этом случае 
может -быть достаточно существенным.

6.5. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ е < 0
При е < 0  условие ортогональности -системы сигналов нару

шается, что приводит к весьма существенным затруднениям при 
определении Рсб. е. и- Затруднения эти столь велики, что точное вы
ражение для Рсб. е. и вообще не получено. Имеются лишь прибли
женные выражения, которые и будут здесь использованы. Они, 
однако, имеют таікой вид, что аналитическое определение техниче
ского параметра /г2 невозможно. Поэтому здесь параметр /г2 будет 
определяться методом графического решения уравнений для Рсб. е. и.

Следуя [107], приближенное выражение для Рсб. е. и получим, 
воспользовавшись 1168]. Выражение для Рсб. е. иг определяется ф-лой
(5.90) в (168]. Для СПДИ с МЧМ выражение для Рсб. е. и в (168,



'С. 149] предлагается получить на основании того, что при передаче 
сигнала і-й позиции большинство ошибок (сбоев) будет иметь вид 
і-*-і +  1 или і- и — 1, причем оба вида ошибок равновероятны. Тог
да, учитывая, что для крайних позиций возможен только один 
вид ошибок, а для внутренних — два, получим

сб.е.и
2 (т —  1 )  

т l o g 2 т
сб.е.и 2 < (6.61)

Подставляя в (6.61) значение РСб. е. иг из [168] с учетом приня
тых здесь обозначений, приведем выражение для Рсб. е. и к виду [107]

сб.е.и
2 ( я г  —  1 )  

я г  l o g 2  т
Н2 О Л + ь - У і - х ) ,  -J-( і Л + х  +  і Л - х )

нг
1 2 (Н*к\)

~~2  '"Ы}- (6.62)

где H2= h h  — отношение мощностей сигнала и помехи на выходе 
демодулятора; X — коэффициент корреляции между сигналами со

седних позиций; h(x)  — модифици
рованная функция Бесселя пер
вого рода нулевого порядка;

Q(«, ß) =  j
*2+a2

X e / 0 (а x) dx —Q—

функция, табулированная в [42, 168].
Значение к определяется выра

жением, которое с учетом (3.97) и 
(3.98) принимает вид

^  _  s i n n  А / p t  _  s i n  i x  (1 +  е )  

я А fp т я (1 -f е)

(6.63)
Уравнение для Р будет в точности таким же, как іи в (6.6), а 

уравнение для А согласно (3.103) с учетом (3.97) запишется в 
виде

д / г =  і ± Х і Ч 1  +  в). (6.64)

іПіОдставляя в 1(6.64) значение тг, определенное из уравнения 
для R, получим

д j  . _  ( я г  +  Кп) (1 +  в ) _______

УэктР ^изб.непр ^
R. (6.65)

Поскольку аналитическое определение из 1(6.62) технического 
параметра h2 невозможно, то воспользуемся графическим мето
дом. С этой целью на рис. 6.14 по (6.62) с учетом 1(6.63) построе- 
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ны графики Pm = f (H2) при A=const, где рт=Рсб.е. иОТ 2 -от . По-2 (т—1)
скольку Н 2 — № х ,  го с учетом выражения для R ,  определяемого
(6.6), получим

/г2 =  Н 2 _______ R
^СэнтР ^ и зб .н еп р  1*^2 бп

(6.66)

іПриіНіИ'мая 'в качестве эталонной бинарную СПДИ с ортогональ
ными сигналами, получаем возможность использовать для опреде
ления ее технических параметров ! (6.11).

Подставляя значения Л/2 и h2 из 1(6.65) и (6.66) ів выражение 
(4.45) для В ц ,  получим с 'учетом (6.11)

В,
■Кп-.

In
2 ^ с б .е . и КэнтР ^и зб .непр  2

-Кп,
Кп2 ( 1 + 8 ) +

'■н ____fP_
2 +  Кп2

B R , (6.67)

где Н2 определяется по рис. 6.14.
KÂj ң

При преідельных значениях-----из 1(6.67) следует<Хр

lim В, 2 + КП,
Ц

н (т  -р  R n  т мин) (1 +  8)
Вс

2 In
l im ß  __ 2 ̂ с б .е .и  *энтР ̂ и зб .н е п р .2

^  ц -  Ң 2

н
В г

(6.68)

анИз (6.68) видно, что п р и ------->-оо неортогональная система сиг-
<Хр

налов хуже ортогональной. Действительно, при заданных значе
ниях Р с б .е .и , Kamp, К изб. непрг ДЛЯ любых tYL =COnst, Кпзб. непрш=  C o n s t  
выигрыш Вц зіависит только от значения Н 2. Но из рис. 6.14 сле
дует, что наименьшее значение Н 2 (соответствующее наибольше
му значению Вц) будет при л — 0, что соответствует ортогональной 
системе сигналов.

_'Ң
ß  другом кр'айнем іслучае п р и ------ ИЗ, как видно из (6.68),ССр

выигрыш В ц  растет с уменьшением е. Следовательно, в этом слу
чае не Ортогональна я система сигналов лучше ортогональной.

Из приведенного анализа іследует, что существует некоторое

пороговое зиачение----  = *н так что при <
пор пор
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~Ң  ̂ / ЛН \лучше неортогональная система сигналов, а п р и ---- -----------I —
a F  \  a F  /  пор

ортогональная. Естественно, что дальнейший анализ представляет

интерес лишь в области < хн
пор-

Характер зависимостей В (т, е) при значениях-^- < ( — )\ aF /П

иллюстрируется рис. 6.15, построенным по ідля '■н =  1 о-3,

Е*сб. е. и =  Ю ~5, /Сп2мин =  '1, Кпт  мин =  0, а Т Э К Ж е  при К ѳ н т р =  1 /(изб . непр2 =  
=  /Сизб. н е п р т =  1. Видно, что при любом значении е < 0  имеется опти
мальное значение т = т 0лт, максимизирующее 6 ц . причем с умень
шением езначения В ц макс возрастают.

Для суждения о цел ѳс ообр а зін ос ти выбора иеортогон ал ьн ой си- 
стемы сигналов удобно построить зависимости В Цмакс /£>Цмакс в 
функции от ( 1 + е ), где верхние индексы («неорт» и «орт») указы-

2 о в в ю 1 г » 1 в
/,і/  — ■____ I____ I____ j

о  о ,г оа I%в о,а i j

Р и с . 6 .1 5 Р и с . 6 .1 6

вают на принадлежность данной величины СПДИ с неортогональ
ной и ортогональной системами сигналов. Такие зависимости для

С6Ң  ОСуу л

различных значений представлены на -рис. 6.16, Для =  10_3

они рассчитаны по данным рис. 6.15, а для других значений

по аналогичным графикам, которые здесь не приводятся.
Из рис. 6.16 можно сделать вывод, что значение В цмакс ѴВцмакс 

может быть существенным. Из рис. 6.16 также видно, что

(<хн \ ан
----  « 0,1 , поскольку при ----- = 0,1 выигрыш составляет все-
a F 1 пор ' a F

го примерно 10%.
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Лолученіные результаты показывают, что при работе по КаНа-
Ct̂

лам с —— <0,1 целесообразно применять СЛДИ е МЧМ с не-

ортогональной системой сигналов. Поскольку, как видно из (4.91),. 
ан

условие—— =<0,1 выполняется для всех кабельных ЛС, то именно*ССр
для них и следует рекомендовать применение СЛДИ іс МЧМ с не- 
ортогоналыной системой сигналов.

Учет ИСТИННЫХ значений /(энтр, Аизб.непрг и Лизб.непрт  изменит 
полученные результаты лишь в количественном отношении, анало
гично тому, как это было в предыдущих параграфах. Соответст
вующие расчеты легко выполнить по (6.67).

Поскольку в данном случае характер зависимости R и Ц от т  
одинаков, то справедливо выражение *(6.38), т. е. ВЭф(<Я)—Вц , что-
позволяет распространить все результаты, полученные выше при 
оценке по критерию цены, также на случай оценки по критерию! 
эффективности вида ВЭф(R).

Выражение для критерия эффективности вида ДэфС^сб) полу
чим, воспользовавшись (6.62) и учитывая, что ів качестве эталон
ной принята бинарная СЛДИ с ортогональными сигналами:

В эф ( P J  —
т log2 т  ехр

4 )

4 ( „ _ ! )  р - у 1 (Ѵ і + Х - Ѵ 1—я), ~  ( / 1 + х  +  Ѵ і - л ) ] ----- >

(6.69)!

Решая совместно систему уравнений для R, Аfx и Ц, получим! 
для Я22 и Н2т выражения:

Ц Яэнтя„ a d ?  ' ЭНТР 'изб.непр2'
Я  2 Г ■ (2 +  Кп :

а н /  a F

Ц

т
а р  R  ' УэнтР Аизб.непр т  ( т  ~\~ К п т  мин) (1 +  е)

ан / aF

(6.70)1

которые и надлежит подставить в і(6.70).
Если заменить условие Z/ =  # 3=|const условием R = R a И задать

ся значением Рсб е и2 =  const, то можно воспользоваться выраже-
Ц

нием (6.40), определить величину-----ң- и подставить ее в (6.70)..Ctp А
Тоща в правой части (6.69) аргументы Ц и R исчезают, но появ- 
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ліяется аргумент РСб. е. иг- Смысл и целесообразность такой замены 
пояснялись в § 4.4. Значения Н \  и Н2т в этом случае равны:

1 'іЯг =  2 ln

Нт =  2 ß D ln 

+  ■

2 ^сб.е.иг^энтР К и э б .непр.2 

1
^  ^  ^ с б .е .и 2 ^ энтР ^и зб .н еп р  2

ß *  (2 +  К п 2 мин) ( ю  “Ь Кптмин) (1 4“ б)

ая / <xF

.Для крайних значений —— из (6.71) получим:

lim Я
“я

оо при г >  О 
О при 2 <  О

lim Hm =  2 BD ln .
2 Д:б.е.и2КэнтР ^изб.непр 2

(6.71)

(6.72)

ІГДе Z  — B r  (2 +  /(п2  мин) —  ( m  +  / ( п т  мин) ( 1 "К в ) .

ан
Характер зависимостей В3ф(РСб) ={(т)  при----- =const анало-CLp

тичен представленному на рис. 6.8. Можно также показать, что су- 

ацествует пороговое значение---- — ------ , разделяющее области,
a F \  a F /п о р

где переход ік яеортокдаальной ' системе сигналов целесообразен 
тли нет, аналогично тому, как это было установлено яри оценке

/ “я \:по критерию цены. Разумеется, значения) ----  ) для критериев
\  a F /  пор

:цены я эффективности совпадают.
Общий вывод из проведеніи ото рассмотрения состоит в том, что 

три достаточно малых значениях ан/aF (ориентировочно при 
■ан/ар<0,1 ) целесообразно применение неортогональной системы 
сигналов. Следует, однако, оговорить, что этот вывод получен в 

:предположении отсутствия ограничений на значения технических 
^параметров.

(6.6. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ УЧЕТЕ ВЛИЯНИЯ 
ИСКАЖЕНИЙ СИГНАЛА ВКС НА 
ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ

При учете влияния искажений сигнала в іКС на помехоустой
чивость в выражении для Рсб. е. и появляются аргументы, характе
ризующие АЧХ и ФЧХ КС. В рассматриваемом здесь случае, когда 
'КС аппроксимируется ИПФ, единственным параметром КС явля
ется коэффициент Kw который и становится аргументом выраже-
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»ия для Рсб. е. и- Следовательно, технический параметр Іг2, опреде*- 
ляемый из выражения для Рсб.е.и, также будет иметь в составе- 
своих аргументов коэффициент Ка. Тогда функциональное уравне
ние для цены будет иметь вид (6.19). Проведенный в § 6.2 'качест
венный анализ этого уравнения показал, что существует оптималь
ное значение Лі. =  Л,г опт, минимизирующее цену СПДИ. Для на
хождения ./(иопт следует решить относительно Лп уравнение

дЦ/дКп =  0. (6.73)!
Хотя теоретически определение Ки опт решает поставленную за

дачу, іпірактические соображения вынуждают исследовать зависи
мость Ц(Ка), по крайней мере, в окрестности Лпопт. Действитель
но, если бы значение цены в районе Лпопт изменялось резко, то это. 
создавало бы трудности при практической реализаціи« СПДИ, по
скольку расчетное значение Лп может быть реализовано лишь с 
определенной степенью точности. Более того, поскольку Лп опт неиз- 

ан
бежно зависит о т -------, а эта величина может 'быть определена д л я і

(Хр

реальных условий лишь приближенно, то расхождения между рас
четным и истинным значениями Лпопт будут иметь место даже прш 
весьма точной реализации расчетного значеніи я Лп.

Для изучения характера зависимости Ц(Кп) целесообразно* 
воспользоваться графическим представлением этой функции. Гра
фики могут быть рассчитаны ,пю 1(6.19), причем с целью представ
ления их в безразмерных координатах следует построить графики', 
функции.

(7ц =  Д/До =  /(Л п), (6.74)1

где До — значение Ц при Лп =  Лпо=ісоп8І (значение Лпо выбирается! 
произвольно). Эти графики могут быть использованы также для. 
определения Лпопт, так что составление іи решение ур-ния (6.73). 
не является обязательным.

Выражение для Рсб. е. и имеет такой вид, что аналитическое оп
ределение из него функции Н, входящей в (6.19), невозможно. 
Тогда 'следует искать другие способы решения. Здесь может быть, 
несколько вариантов. Например, можно искать подходящую ап
проксимацию выражения для Рсб.е.и. Можно решать задачу гра
фически, воспользовавшись графическим представлением выраже
ния для Рсб.е. и. Наконец, возможны различные варианты графо
аналитического решения, отличающиеся этапом, на котором полу
ченные графики аппроксимируются аналитическими выражениями.

Выражение для Рсб. е.и, справедливое для рассматриваемой] 
здесь модели СПДИ, получено в § 5.5. Легко убедиться, что анали
тическое определение из этого выражения функции Я, входящей в; 
(6.19), невозможно. Поэтому воспользуемся 'графическим способом: 
определения значений Лп О П Т -

Прежде всего, построим графики функции =  ^-=/(Кп)- Для:
Цо

этого 'Перепишем выражение (6.19) в форме U = aHh2+'aFAfz. Зна-
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»чение Д/2 определится из (6.10). Значение же h2 следует опреде
лить графическій из рис. 5.10—5.14. Графики рис. 5.10—5.14 пост
роены в координатах Pc6.e.n =  f(H),  где Hz — hzт. Определяя т из 
уравнения для R в і(6.6), получим

/і2 = ________ fP_R_______
^Сэнтр ^изб.непр *°Sa m

(6.75)

С учетом (6.75) выражение для Ц запишется в форме

_______ R_______
^ЭнтР ^изб.непр log2 m

[а  н Нг +  aF(m + Кп)]. (6.76)

Выражение для Цо получим из (6.77), полагая в нем Кп =  Кпо'-

. Ц о =
R-р-----р--------- j-------( а HI +  а„ (т -f- К п0)1,^нтР^„зб.„епр|0§2т 1 " FK ^  n0/J (6.77)

где Н2о — значение Н2 при Ки = Кио-
іПодставляя значения Ц и Ц0 из (6.76) и 1 (6.77) ів і(6.74), полу

чим после несложных преобразований

9ц =
я»

н и
tu ~t~ Кт 
ан / ар

т +  Кп
Ö

---Н2 + т + КтaF

(6.78)

--’Ң

Для крайних значений---- из (6.78) получим

Hm q„ =
н

m + f Сп
т -р Кп

Пт qu =
н

Я2

Но

(6.79)

Определение Н2 и Н20 по графикам рис. 5.10—5.14 производит
ся следующим образом. Задаемся значениями т и Рсб. е. и. На соот
ветствующем графике проводим линию, параллельную оси абс- 

і-циос. Опуская перпендикуляры из точек пересечения этой линии с 
графиками при различных значениях Ки, находим соответствую
щие значения Н2. Таіким образом, получаем функцию Н2(Кп) при 
т  =  const, Веб. е .  и= 'const в табличной форме. Выбрав Кпо, опреде
ляем тем самым и Н20. Теперь осталось подставить значения Н2, 
,Н2о и Кио в (6.78) и вычислить функцию <?ц (Ки) при выбранных 
значениях т и Рсб . е .  и .  Такие же операции следует провести для 
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других значений т  и Р Сб. е. и, в результате чего получим серию таб
лиц, по которым строится серия графиков (Кг,). Из этих графи-

анков и определяется /(попт для всех значений т, Р Сб. е. и и ---- .(Хр
Для определения выигрыша по критерию цены представим его,

воспользовавшись исходным определением функции q  ̂ =  —  ,в
На

форме
, Цэ

И
9Цэ Доэ 
<7ц До

(6.80)

где индекс «з» означает принадлежность данной величины эталон
ной СП ДИ. Поскольку qц = р ц (Кп), то значение 5 Ц, определяемое 
из (6.80), также будет зависеть ют Ки. Однако основной интерес 
представляет значение Вц при минимальных ценах еріаівниваемых 
СПДИ. Это означает, что вместо і(б.80) следует использовать вы
ражение, полученное из него подстановкой qLl =  <7Цмин- Тогда вмес
то (6.80) получим

Вц =  ?Цзмин (6.81) 
мин Ий

Наконец, івоспользоваівішиісь і(6.77), вместо 1(6.81) получим окон
чательно, полагая в качестве эталонной бинарную ОПДИ:

лн

Вц =
4Ц2»

Р02 4‘ 2 +  КП02

ЧЦ' '■н BR- (6.82)

До К т 4" Ип (

Значения qn мин определяются, как говорилось выше, из графи- 

ков <7ц(Кп). Для крайних значений-^— их можно определить и 

аналитически, воспользовавшись і(6.79):
т +  КпІіш „„„ — Нш

н

1Іга?Цм „н = 1іт
н

т ■

Я2

Р20

(6.83)

При получении первого из выражений в і(6.83) учтено, что <7Ц 
не может приобретать отрицательных значений, а второе выраже
ние получено с учетом характера зависимости Н2(Кп) при m =  const 
Дсб. е. и =  const.
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- Ң

С учетом I(6.83) для крайних значений----- из (6.82) получим '):

lim В, 1
н

lim Вц lim Н2 г,
~н^В*

.

* °°  Л '„

(6.84)

Но при Кп—►оо выражение для Рсб. е. и превращается в выраже
ние, справедливое для інеискажающего КС и приведенное в (6.6).

ОС ң
Естественно, что тогда выражение для lim Вц п р и ------->-оо еовпа

дает с полученным в § 6.2 и определяется вторым выражен,иеім в
(6.24).

ОС ң
Для другого крайнего случая, когда------ >-0, 'положение иное.

Если в рассматриваемо,м здесь случае выигрыш равен единице, то 
при выборе неоптимальных значений КП2 и Кпт он может быть как 
больше, так и 'меньше единицы, что видно из !(6.24).

Очевидно, что 'максимальный выигрыш при промежуточных зна- 
ан

чениях —— будет находиться в пределах от единицы до величины,ССр
определяемой правой частью второго выражения в (6.24), т. е. в 
тех же пределах, что и при неискажающем КС [(анализ этого слу
чая проведен в § 6.2). Расхождение может быть лишь в ходе зави-

ансимоетей Вц(т)  при тех же значениях----  , а, N, Рсб.е. и, Кэнтр.

Можно также предположить, что с увеличением расхождение

будет уменьшаться, поскольку в пределе при- ‘•н -оо оно вообще
исчезает.

іП,о описанной выше методике были получены зависимости
ѵѴҢ

Ян (Кп) при—— =  const, представленные на рис, 6.17—6.21 соответ-

При определении значения lim при ..... - q̂ следует учесть чтоОСр
9 ц 2 мин и  qixm м и н  стремятся к пулю независимо. Справедливость полученного 

ан
значения ІітВ ц  при ----- ->-0 ©ытекаег также из физических соображений. Дей-<Хр
ствительно, при /СП2->— 2 и Квт~+— т  цены сравниваемых СПДИ стремятся к 
нулю каждая. Но если обе СПДИ «ничего не стоят», то безразлично, какую из 
них использовать.
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ствѳніно для т =  2, 3, 4, 6, 
8. Везде принято Л'п0 =  0. 
На каждом рисунке тра
фики построены для зна
ченій РСб. е. и= 10~4; 1О“5; 
ІО-6. Эти графики дают 
наглядное представление 
о записи мости цены 
СПДИ от Ки при различ
ных значениях т и

Р сб. е. и* Из них определя
ются также значения 
<7Ц мин 'И . К п  опт-

На рис. 6.22 представ
лены графи ки Вц(т),  по
строенные по (6.82) и
(6.84) , причем вместо 

второго выражения в
(6.84) использовано вто
рое выражение из (6.24).
Допустимость такой за
мены пояснялась выше.
При построении графи- ■ 
ков поліагалось выпол
ненным условие (6.22).
Значения ^цмин определя
лись по графинам рис.
6.17—6.21. Значения Н20 
взяты из таблиц, рассчи
танных при построении 
графиков qn(Kn).

Сравнение графиков 
рис. 6.22 с графиками 
рис. 6.1 показывает, что 
их характер одинаков, 
как и предіполіагалось.
Количественные отличия

зависят, естественно, от значений Кп2 и Кит (на рис. 6.1 ), а

0 ,5  0 ,0 1,0 0,0 

Р и с . 6 .1 7

3,0 0 ,0  5 ,0

также . В качестве примера на рис. 6.22 показаны две кривые
г

(отмечены крестиками),' взятые из рис. 6.1 при Kn2 =  Knm=h 
К  сб. е. и=  ІО-5 и ^  =0,4; 0,5.

Как видно, максимальная разница в значениях Вц п р и---- =0,1

равна 20%, а при -^ -= 0 ,5  уменьшается до 12%. С увеличением
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aF разница еще меньше. Можно убедиться, что расхождение меж

ду Графиками ДЛЯ Рсб. е .и  =  Ю~5, ——=0,1 При КП2= 1  И Кпт = 0<Хр
(рис. 6.5) И Кѵ2 опт» Krim ОПТ 1(рис. 6.22) еще меньше. Это легко 
ОбъЯіОНІИТЬ, ПОСКОЛЬКУ В ЭТОМ С л у ч а е  'З н а ч е н и е  Кит б л и ж е  К  Кит от .

■Из сопоставления іграфикюв рис. 6.1, 6.5 и 6.22 при малых зна-
СС ң

чениях—— следует, что расхождение между ними может быть бо-

анлее существенным. Так, например, при-----=  0 расхождение между(Хр 7
^Цмакс ДЛЯ случаев /Cn2= ,ljÖ, /Спт“ 0 ІИ Лп2~ ^ п 2опт» Кпт= Кптот

аНдостигает 70%. Однако у*ке при----  =0,01 расхождение умеНЫііа-СС̂г

ется до 40% і(на рис. 6.5 кривая при ‘■н = 0,01 практически сли

вается с кривой при ---- =0  и поэтому не показана).(Хр
Таким образом, из вышеизложенного следует, что полученные 

ранее (в § 6.2 ) зависимости Вц (т), не учитывавшие влияния огра- 
ниченности полосы пропусканіия КС на помехоустойчивость, доста
точно хорошо отражают истинный ход этих зависимостей, кроме,

анбыть может, очень близких к нулю значений -----.
(X р

Проведенный анализ полезен, однако, не только тем, что позво
лил уточнить истинный ход зависимостей Вц(т),  но и тем, что 
позволил установить оптимальные значения Кт минимизирующие 
цену СИДИ. Эти значения легко определяются из графиков q^Kn),  
приведенных на рис. 6.17—6.24. Из этих графиков можно также 
сделать важный для практики вывод о некритичное™ выбора зна
чения Дпопт, причем інекритичность тем больше, чем больше зна- 

анчение —— . В качестве 'примера в табл. 6.5 'приведены значения
ССр

ОС ң
а п  опт Одри различных значениях------  для ш =  2 и т  =  8  при Рсб .е . и =

(Хр

=  10~5, а также допустимые отклонения от /Спопт, в пределах ко
торых цена СИДИ увеличивается не более чем на 10%• 'Как видно, 
допуски иа выбор значений Ка весьма велики и растут с ростом

——. Из приведенных данных можно также определить, что если
ССр

при т = 2 выбрать Кп2 =  0, то ухудшение цены не выйдет из десяти- 

процентного допуска для значений----- от 0,01 до 0,1; выбор /Сп2 = 1
ССр

обеспечивает пребывание цены в десятипроцентном допуске для
ОСң

значений ----- от 0,1 до 1,0 и т. д. Это свидетельствует о том, что
ОС р
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Т а б л и ц а  6 .5

ан
^ПМ ПТ Допустимые отклоне* л п8 ОПТ Допустимые откло-

aF ния от *п2опт нения от Л:П80ПТ

0,01 — 0 ,2 + 0 ,4 5
—0,25 — —

0 , 1 0 ,5 +  1,3 
—0,65 0 +  1,5 

—0 ,5

0 ,5 2 ,0 + 2 ,7
— 1,4 0 ,3 + 3 ,7

—0 ,9

I.O 3 ,0 + 3 ,5
— 2 ,0 1 ,5 + 4 ,0

— 1,8

даже при весьма ориентировочном определении значения ----  для
ОС р

реальной ОПДИ можно обеспечить реализацию Кт іпір.и которой
цена будет близка к '.минимальной. Выполнение этих условий тем

й «ялегче, чем больше значение ---- - .а р
Представляет интерес выяснить степень требующегося увеличе

ния значения h2 при уменьшении Кт Эта зависимость может пред-
ВЦ

г,г 

г,о 

1,8 

1,8 

ы  

і,г 

1,0
2  J  4  5  Б  7  ГР

Р и с . 6 .2 2 Р и с . 6 .2 3

ста® лять интерес в тех случаях, когда .максимальное значение № 
лимитировано, например, мощностью 'передатчика или коэффициен
том шума приемника.
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С этой целью на рис. 6.23 представлены график« функции
h2

4 К"} lim h2 (6.85)
Kn

для построения которых использовались полученные ранее таблич
ные зависимости Н 2( К п ) іи ф-ла 1(6.75).

Из рис. 6.23 видно, что функция qjt Kn̂ = f(Ku) весьма слабо за
висит от значения Р Сб. е. и (для т = 3; 8 графики при Р Сб. е. и =  ІО-4; 
ІО-5; 10_6 настолько мало отличаются, что ів масштабах рис. 6.23 
неразличимы). /Кроме того, видно, что ход зависимости при т =  2 
заметно отличается от хода зависимости при т > 2, іпріиче.м при 

3 графики почти совпадают (по крайней мере, в пределах 
т = 3 —8). Из рис. 6.23 также можно сделать вывод, что для т = 2 
заметное увеличение требующегося значения h2 наступает при 
Д’п2^ 1 , а для т ^ З  — при К„т^іО. Следовательно, если оптималь
ные '(или близкие к ним) значения К п 2 и Кпт попадают в эти об
ласти, то следует особо внимательно проверить возможность и до
пустимость реализации требующихся значений h2. Это еще раз 
подтверждает сделанный ранее вывод о необходимости тщатель-

а н«ого выбора значений К п2 и Кпт при малых значениях—— , пос-CL р
кольну именно в этом случае оптимальные значения К п2 и Кпт по
лучаются малыми.

Рассмотрим, наконец, зависимости h2 = h(m) и Af2=f{m)  при
іВЫбОірб К и 2 — К и 2  опт ІИ К и т — 
в и м эти зависимости в івиіде

К п т  опт- По аналогии

^ • * п о п т  =
^2 (^ п 2 о т ) ■ =  h (т )

h-rn ( K n  т  опт)

^ F’ ^попт
А  f ]?2  ( К п  2 опт)

А f 2т  ( К п т  опт
j / \т)

(6 .86)

ан
Как видно из второго выражения в (6.83), при ----

(Хр

«ие Кп опт достигается при /(п—>-оо. Но условіие Кп-* 00 означает, что
анКС становится неискажающим. Следовательно, при-------ѵоо функ-
(Хр

ция <?h, к л  опт(т) совпадает е функцией qh(m) для неискажающего 
КС, т. е.

-сю значе-

1іт(Ін.Кп_тт =  Чп, (6-87)
аН
aF ^

hlгде qh =  ~~ö~ '— функция, определяемая первым из уравнений в

(6.3/1) и представленная графически на рис. 6.6.
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Для вычисления qh, к п.оиг(т) по (6.86) при'произвольных значе-
Ctyy

ниях ----  можно воспользоваться графиками рис. 6,6, 6.17—6.21 иССр
6.23. Покажем это. Из (6.85) определим h\(Kmom) = q (Kn2om) цт Л|

И Лт(^п-т  ѵ-Міт опт) =  q ^ m  от) Пт h% .Т-ОГД.а ПОЛУЧИМ

«попт^

(̂^п2опт) 1 im /г|

д{̂  т опт)
(6.88)!

Но второй сомножитель в правой части (6.88) есть не что иное,, 
как значение qh, определяемое первым из уравнений в (6.31) и 
представленное графически на рис. 6.6. Поэтому вместо (6.88) за
пишем

4к кп Чн
„{ *П 2 опт)Ян_______
„( т опт) 4h

(6.89)

Из (6.89) видно, что действительно вычисление qn, кп.0ПТ можно1 
производить но графикам рис. 6.6, 6.17—6.21 и 6.23, поскольку 
определяется ИЗ рис. 6.6, / (п 2 опт и Кпто-пт— ИЗ рис. 6.17—6.21 и
ф п̂гопт), q(h K n m o m )  ;из ,ріИіС. 6.23.

На ірис. 6.24 по (6.89) построены графики дь,кп.0ПТ(т) при

^сб.е.и=10-5 для нескольких значений ——, откуда видно, что ха-CLp
рактер графиков остается таким же, как и на рис. 6.6 (график

аң
рис. 6.6 -соответствует здесь графику при ----  =оо). С у меньше-(X р *

Н'ием «я----  значение qh, кCLp П'ОПТ увеличивается, хотя іи не очень суще-

ственно ((в пределах изменений ---- от оо до 0,4).(Хр
На рис. 6.24 приведены также графики -функции qF, кП0ПТ ■ Ха

рактер их такой же, как и на 
рис. 6.6.

Из проведенного анализа можно 
сделать следующие общие выводы:

1 ) функция <7ц(/Сп) имеет экстре
мум типа минимума, что свидетель
ствует -о существовании оптималь
ного значения Кп=7(попт, миними
зирующего цену СП ДИ;

2) значение К п опт зависит от 
ан

~  , ТП И Р сб. е. и ‘,
aF Р и с . 6 .2 4
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3) выбор значения Ка ів окрестности Кп опт сравнительно некри
тичен (в смысле увеличения Ц по сравнению с Ямин), причем эта 
некритичность увеличивается с ростом ан/clf',

4) хорошее совпадение зависимостей Вц(т),  полученных без 
учета и^с учетом искажений сигнала в КС, объясняется не кри
тичностью выбора КпФКаош', это совпадение одновременно под
тверждает допустимость проведения оценки СП ДИ без учета иска
жений сигнала в КС и при выборе значения Кп на основе качест
венных соображений, аналогичных приведенным ів § 6./2;

5) оценка СПДИ с учетом искажений сигнала в КС позволяет 
уточнить результаты, полученные при оценке без учета искажений; 
это уточнение может быть особенно существенным при малых зна-

ан•пениях---- ;aF
6) методика графического определения функций qn(Kn) доста

точно проста и может быть рекомендована к применению.

сб.7. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ УЧЕТЕ ОГРАНИЧЕНИЙ 
НА ЗНАЧЕНИЯ ТЕХНИЧЕСКИХ ПАРАМЕТРОВ
В реальных СіПДИ значения технических параметров всегда 

(ограничены. Достаточно указать на тривиальные ограничения 
,/і2< о о ,  Д |к< о о ,  вызванные вполне понятными физическими причи
нами. Но чаще более жесткие ограничения накладываются техни
ческими, экономическими, эксплуатационными и т. п. соображе
ниями, так что

№ <  h2 

Л / к < А / коГ
(6.90)

где /г2о и AfKo— максимально допустимые значения соответствен
но И2 и Д/к-

В некоторых случаях следует принимать но внимание также 
существование специфической регламентации на те иліи иные па
раметры СіПДИ. Характерным примером являются современные 
многоканальные системы дальней связи с частотным уплотнением. 
В этих системах весь частотный диапазон разбит на полосы фик
сированной ширины і(телѳграф.ные, телефонные, широкополосные 
и другие каналы). Эти каналы сдаются в аренду потребителям це
ликом, в том смысле, что нельзя взять в аренду часть полосы ка
нала, заплатив соответственно меньшую цену. Конечно, в отдель
ных случаях такой вариант возможен (если найдется потребитель 
на неиспользованную часть), но это лишь исключение из правила. 
Также невозможно арендовать полосу, превышающую ширину по
лосы канала, поскольку соседние каналы разделены защитным 
промежутком. Исключение составляет случай, когда требуется по
лоса, равная суммарной полосе первичной стандартной труппы ка
налов, и когда можно арендовать всю эту группу. Например, если 
требуется полоса, равная полосе телефонного канала (3,1 кГц), то 
можно арендовать телефонный канал, а не совокупность телеграф-
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них -каналов, ни которые он разделен. Аналогично если требуется? 
полоса, равная полосе, занимаемой труппой из ]2 телефонных ка- 
налов, то можно арендовать всю группу, а не совокупность теле
фонных каналов.

(При таком положении реализация минимальной іцѳны СПДИ: 
может оказаться невозможной, поскольку придется платить также- 
за неиспользуемый участок полосы арендуемого канала.

-По-видимому, имеется также (ряд других 'ситуаций, при которых: 
реализация оптимальных по критерию цены значений h2 и (или)- 
Afj- =А/к нецелесообразна, затруднительна и вообще невозможна. 
Этими соображениями и определяется актуальность оценки СПДИ'. 
при учете ограничений и регламентаций на значения технических, 
параметров.

(Рассмотрим последовательно три возможных 'случая ограни
чений:

а) ограничение сверху ширины полосы пропускания КС Д/к;
б) ограничение сверху значения /г2;
в) одновременное огран-иче-ни-е 'сверху Д/к и /г®;
Условие а определяется вторым неравенством в (6.90). Посколь

ку в соответствии с рис. ЗЛО А/к =  Д/2, то это условие можно так
же записать в виде

А/2 ^ А /к0. (6.91>

(Введя условие і(6.91) во второе уравнение из >(6.10) и разрешая; 
полученное неравенство относительно Кп, получим

К п <  Кэнтр Кизб.непр log2 Ш  ------ Ш .  (6.92)1R
Из (6.92) видно, что наличие ограничений на ширину полосы; 

пропускания КС приводит к ограничению сверху области возмож
ных значений Кп■ -Здесь может быть два -случая: значение Ки опт 
либо не превышает максимально допустимого значения Ки, опре
деляемого ив \(6.92), либо превышает его. В первом 'случае сохра
няется возможность выбора Кп — Кпот- Если ігіри этом также до
пустимо включить в цену СіПДИ лишь ту часть ширины полосы: 
КС, которая занята данной СЛДИ, то все результаты и выводы, 
полученные в § 6.2, остаются ів силе. Если же незанятая часть КС 
остается 'неиспользованной, но за нее нужно платить, то положе
ние меняется. В этом случае нужно решить, что выгоднее: принять 
Кп — Кп опт* но -платить за неиспользуемую часть КС, или же взять 
Кп>Кпопт, но занять всю полосу КС А/ко- Для -решения этого воп
роса сопоставим цены СіПДИ в обоих случаях. При Кп= Кпопт цена 
-СПДИ -равна U=UHh2+ a FAifко, а при Ки>КП опт — соответственно 
Ц' =  анЬ,2 +  а р ^ к0. Отношение цен равно

«я № 
ц сср Д /«о
Ц’ <хн h’ 2

a F А /ко
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Используя графи,™ рис. 5.10—5.14 и 'выражение і(6.75), можно 
убедиться, что h'2< h 2. Следовательно, Ц'<Ц.  А это означает, что 
если за неиспользованную часть КС все равно нужно платить, то 
вместо выбора К п  =  К п о т  'Целесообразно принять максимально до
пустимое значение К п, определяемое '(6.92).

Во втором случае, когда Кпонт превышает .максимальное зна
чение К п, определяемое из '(6.92), также следует принять К п рав
ным его максимально допустимому значению, поскольку в этом 
случае Д/2 = Д /к0.

Таким образом, во всех случаях, когда неиспользуемая часть 
КС должна быть оплачена и, следовательно, входит в цену С-ПДИ, 
выбор значения Кп должен производиться по формуле, получаю
щейся из (6.92) отбрасыванием знака неравенства:

К п — Кэнтр Кизб.непр Ш А /ко
R

Выигрыш в цене в этом случае равен

■ т.

А /ко
/і2

А /к,

(6.93)

(6.94)

Значения------и -------  определяются по графикам рис. 6.10—6.14
А /ко А /и0

следующим образом. Проводим прямую Рсб. е. n^const. По (6.93) 
определяем Кп- Из точки пересечения прямой РСб. е. H=const с кри
вой Рсб.е.и=/(7/) при вычисленном значении К п опускаем перпен
дикуляр !) и на овд абсцисс отсчитываем соответствующее зна
чение Н2.

Воспользовавшись (6.75) и поделив его левую и правую части
№на А/ко, получим для определения значения----- выражение

А/ко
ft2 _________ tP__________ R_

А /ко Э̂НТР и̂зб .непр ,0g2m AfK0
(6.95)

Произведя аналогичную процедуру для всех представляющих 
интерес значений т, но і(6.95) вычисляем ряд соответствующих 

№значений -----, которые и подставляем в 1(6.94).
А /ко

Построенные таким образом графики Вц (т) для нескольких
значении А /ко А ң

и ----  при Рсб. е. и= 10~5 представлены на рис. 6.25,

причем полагалось также, что условия ,(6.22) выполнены. Как вид- *)

*) Если кривая при вычисленном значении К п на графиках отсутствует, то 
соответствующая точка 'пересечения находится методом интерполяции.
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но, при наличии ограничений іна значения Д/к появляется зависи
мость 5 ц  от R, в то оремя как при отсутствии ограничений выиг
рыш инвариантен по отношению к R, что отмечено в § 6.2. Из 
рис. 6.25 также видно, что с ростом R (при Afко= const) выигрыш 
растет. іВ остальном функция Вц (т) сохраняет тот же характер,

ан
что іи при отсутствии ограничении на Д/ю т. е. с ростом - - - -и Рсб. е. иар
выигрыш увеличивается '). Что касается абсолютных значений Вц, 
то они могут оказаться как меньше, так и больше, чем ® случае

„ . f А /к оотсутствия ограничении на щ к в зависимости от значения .

В этО'М нетрудно убедиться, сопоставив графики рис. 6.25 с графи
ками рис. 6.22.

^Рассмотрим случай ограничения сверху значения h2, что соот
ветствует первому неравенству в і(6.90). Вводя его в первое урав
нение из (6.10), получим

2  R
Кэнтр^изб.непр т  2 Т’сб.е.и^энтР ^изб.непр т

^  П*. (Ь.УЬ)

Если бинарная СПДИ при выборе Кп2 =  Кп2 от удовлетворяет 
условию (6.96), то СПДИ с т >2  тем более удовлетворяет этому 
условию, что видно из рис. 6.24. Следовательно, в этом случае сох
раняются все результаты и выводы, полученные в § 6.2.

Для определения выполнимости условия (6.96) в бинарной

СПДИ построим графики — =  f ( -ДД.) при ВСб. е. H =  const, Кп2 =
R \  ° W

=  -Кп2опт. Для этого воспользуемся графиками рис. 5.10 и 6.17. Про
ведя на рис. 5.10 прямую ВСб. е. H=const, из точек пересечения ее с 
кривыми Всб.е.и(Я) при /Сп2 = const опускаем перпендикуляры и на 
оси абсцисс отсчитываем соответствующие значения Н \  =

= —  К ѳнтр/(изб.непр2 . По этим данным строим вспомогательный гра-

Ф'ИК — —  В эн тр Т (и зб .н еп р 2  —  /  (  К 02)  ■
R

Затем по графикам рис. 6.17 опреде

ляем для каждого значения кн значение Knzom и на вспомогатель

ном графике строим прямые /Cn2= 7Cn2onT=,const. Точки пересечения
Л2

ЭТИХ прямых с кривой ---— /СэнтрТС изб.непрг~ f ( Ки2)  позволяют теперь
R

построить искомый график 

^Сизб.непр?,=  Const.

=  / при Kamp — Const, *)

*) Э к с т р е м а л ь н ы й  х а р а к т е р  ф у н к ц и и  В ц(ш )  н е  в и д е н  на р и с . 6 .2 5  п о т о м у ,  

ч то  п р и  и с п о л ь з о в а н н ы х  з н а ч е н и я х  Д/коIR э к с т р е м у м  'Н аступ ает  п р и  т > 8.
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По такой методике были рассчитаны и .построены графики
h2 /  аң \

—  =  / ----  ) для Ясбе.И= ІО-4; ІО-5; ІО-6, приведенные на рис. 6.26,
R  \  a F )

причем полагались выполненными условия (6.22). Условие (6.96)
h\ ан>

выполняется в том случае, когда значение при заданных - —
R ар

hl
и Рсб.е.и находится ниже прямой-— =  const. Если же бинарнаяR
СИДИ при выборе Уп2=^п2 опт не удовлетворяет условию (6.96), 
то следует найти 'значение Кл2 ='К'п2, ’при котором И2г =  /г20. То же 
самое относится и к СіПДИ с МЧМ. Выигрыш в иене в этом слу
чае будет равен

ан Ло
------JT ^ЭНГР Аизб.непр 2 +  2 +  * п 2

Ви =  --------------------------------------- Вя. (6.97)
ан Л2

— ^СэнтР ^нзб.непр m +  +

3.0 

2,8 

г,в

2,<f 

2,2

2.0 

1,8 

1,В

f,*

1,2 

1,0
2 3 Ч S В 7 т

Р и с . 6 .2 5

В знаменателе (6.97) 
указаны значения не h \  

и К ' и  т ,  и просто h2 И К .  П 7П* 
Это объясняется следую
щим образом. Может 
оказаться, что, начиная с 
некоторых значений т, 
условие h2= h 2 о выпол
няется При К  пт<1 Кпт опт• 
В этом случае целесооб
разно Принять Кпт =  
=  Кит опт, поскольку При 
этом Ц =  тіпЦ. Поэтому 
в знаменателе (6.97) мо-

0,01 0,1 1,0 10,0 °°
Р и с . 6 .2 6
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гут подставляться значения как К'пт (если Г п т > 4 т о г т ) ,  так и 
Кпт опт (если Кпт< Кит опт) • Соответственно вместо к2 следует 
подставлять либо h \  либо значение /і2 При Knm =  Knm опт-

Для нахождения К'пт и определения соотношения между К'пт 
и Кпт от следует построить трафики, аналогичные приведенным на 
рис. 6.26, для ряда значений m>Q.  Методика построения этих гра
фиков ничем не отличается от описанной .выше для случая т =  2. 
Такие графики были построены, но не приводятся здесь в целях 
экономии места. С их помощью по 1(6.97) были построены зависи
мости Бц(т) ів предположении выполнения условий (6.22). В ка
честве примера на рис. 6.27 приводятся графики при РСб.е.и=Ю“4,
fto ан hi ан

---- =  18 и -----  =0,1; 0,5; 1,0. Выбор таких значений ----  и ----
R «F Р R aF

h\
объясняется следующим. Значение---- =  18 достаточно близко к ми

нимально допустимому при / , сб.е.и =  (10-4, что видно из рис. 6.26. Из
«я

" " а  этоэтого же рисунка видно, что п р и -----> 1  значение<Хр R ^  R
ІАи

означает, что в области---- > 1  следует принимать Кпг=Кп2 от, что(Хр
даст результаты, совпадающие е полученными в § 6.6 (рис. 6.22).

а„
Поэтому представляет интерес лишь область------< 1 , которая иССр
представлена на рис. 6,27. Можно показать, что при любых эначе-

hlн-иях ——- значение Вц не может быть меньше, чем в случае отсут- 
R

ствия іограничений на величину h2. Поэтому в качестве нижней 
оценки значений Вц можніо пользоваться графиками рис. 6.22.

h2
Более того, при некоторых значениях бинарная ОПДИ во

обще не может быть реализована, в то время как СПДИ с т > 2
hl

реализуется. Наиример, из рис. 6.26 видно, что п р и -----<-17 и
R

Рсб е ІО- 4 СПДИ с/л  =  2 нереализѵема.
ft;I

При значениях —  , близких к предельно допустимым для би- 
R

нарной СПДИ, величина Вц может достигать очень больших эна-
h\

чений. Например, из того же рис. 6.26 видно, что при —  = 17 и
R

Рсб.е.и=  10-4 можно реализовать бинарную СПДИ лишь при 
а ң  ос гт

—— =оо. Но при —  = ° ° , как видно из рис. 6.17, Кп2 Зна-сер aF
чит, и Вц-*-оо, поскольку Кп2~*~°о входит в числитель (6.97). Разу- 
імеется, практически Кт всегда конечно, но в данном примере зна
чение Кп2 будет достаточно велико.
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Как видно из (6.97), при наличии ограничений на значение h2 
выигрыш в цене не инвариантен тго отношению .к R. іВ этом смысле 
ситуация аналогична рассмотренной три анализе случая, когда ог
раничения наложены на значение А/к. Так же, как и в этом случае, 
при увеличении R значение Вц растет, а начиная с некоторого 
значения R ^ R 0 (и Л20= const) бинарная СПДИ становится нереа
лизуемой.

Рассмотрим, наконец, случай, когда ограничены оба техниче
ских параметра, что соответствует і(6.90). Если при выборе Кп =  
=  К и  опт 'ни іОдіиін ійз т с  X Ніи чески X in з,р З'М етров інѳ выходит за допу
стимые іпределы, то остаются спір.аіведлиівыміи все результаты и

äfzm

L ...... J ____
A fx o A f/ < o A f x o  i

I

I
I  f
I -

A f z iz Д  f r  2 2 'A f z j z

Р и с . 6 .2 8

выводы, полученные ів § 6.6. Если же за пределы допуска выходит 
один из технических параметров, то справедливыми будут резуль
таты и выводы, (полученные выше для случаев ограничения Д/к 
и №. Следовательно, остается исследовать случай, когда при вы
боре Кп— Кп опт за пределы допуска выходят одновременно оба 
технических параметра.

Легко показать, что в этом (случае ОПДИ (становится нереали
зуемой. (В сдмом деле, теперь не остается никакой свободы манев
ра, поскольку уменьшение одного из технических параметров по
влечет за собой увеличение другого, который и так превышал до
пустимое значение. Остаются две возможности: либо уменьшить R 
до такого значения, чтобы ОПДИ стала реализуемой, а .потерю 
скорости возместить занятием дополнительно какого-то количест
ва других каналов связи, либо исследовать возможность реализа
ции ОПДИ за ісчет изменения количества позиций сигнала. По
скольку бинарная ОПДИ находится в худших условиях, чем мно- 
гопозіиціионная, в том смысле, что она становится нереализуемой 
при імѳньших значениях №0\н Ді/ко, то следует сравнить цены ‘Много
канальной бинарной1) и одноканальной многопозиционной СПДИ.

Полосы частот, занимаемые многопозициояной и эквивалентной 
бинарной (ОПДИ, показаны на рис. 6.28. В общем случае для мно
го позиционной ОПДИ выполняются условия Л/тт^А/ко и №т^ № 0

') Дальше многоканальную бинарную ОПДИ будем называть эквивалент
ной бинарной СПДИ, а отдельные ее каналы — просто бинарными СПДИ.
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в соответствии с (6.90). Для эквивалентной бинарной СИДИ усло
вия будут другими, а именно:

Д /212 ... 2

А  f z  L2 А  /кО

А/кС

Л2 =  -12

Л2 с  Л2 “z.2 "о

h24L-1) 2 /г2о
(6.98>

Легко видеть, что выигрыш миогопозиционной СПДИ іперед. 
эквивалентной бинарной в рассматриваемых условиях не может 
быть меньшим единицы. Это утверждение, однако, требует некото
рых оговорок. Во-первых, имеется в виду многопозиционная СПДИ 
не с любым количеством позиций сиіпнала m, а с таким значением 
ап, при котором Д =  шіп Ц. іВедь и в рассмотренных ранее случаях 
СПДИ с МЧМ имеет преимущества перед бинарной не при всех, 
значениях т > 2  (ом., например, рис. 6.1 и 6:22). Однако принима
ются во внимание максимально возможные (или близкие к ним) 
значения выигрыша. Во-вторых, справедливость ситуации, пока
занной на рис. 6.,28, требует доказательства. Поскольку, однако, 
выражение для ВСб.е.и =  / ( Н) при учете искажений в КС слишком 
сложно и не позволяет определить в аналитическом виде значе
ние /г2, то аналитическое доказательство невозможно. Можно, ко
нечно, аппроксимировать функцию ЯСб.е.и =  /(Я ) или провести гра
фическое (доказательство, используя графики этой функции. Оба 
эти способа достаточно громоздки. Поэтому ограничимся вычис
лением 5ц  для одного конкретного случая.

В целях удобства зададимся значениями Всб.е.и и R не произ
вольно, а так, чтобы при некотором значении т > 2  ОПДИ с МЧМ 
была реализуемой при наложении на нее условий '(6.90). Пусть,.

аннапример, задано /г20 — 104 Гц, іЛ/ко=3,1 кГц и ---- =  1,0. Примем'
(X р

т =  8 и Всб.е.и =  ІО-5. Опуская подробности вычислений Вц (их 
можно найти в [142]), приведем конечный результат: Вц =2,5. Этот 
числовой пример свидетельствует, что действительно существуют 
условия, при которых СПДИ с МЧМ обеспечивает превышающий 
единицу выигрыш в цене по сравнению с эквивалентной бинарной 
СПДИ.

'Конечно, значения выигрыша для других значений /і20, AfKo, 
Всб.е.и и R будут иными. Но всегда В ц > 1 . Правда, если задаться 
слишком высокими требованиями к СПДИ (малые значения Рсб.е.и 
и большие значения R) и наложить достаточно жесткие ограниче
ния (малые значения h20 и ,А/ко), то одноканальная СПДИ с МЧМ 
тоже может оказаться нереализуемой. В этом случае также мож
но ввести эквивалентную многоканальную СПДИ с МЧМ и срав
нивать ее е эквивалентной многоканальной бинарной СПДИ. Мож
но показать, что и в этом 'Случае Вц > 1 .

Проведенный анализ показал, что и при наличии ограничений 
на значения одного или обоих технических параметров СПДИ с
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МЧМ имеет преимущества перед бинарной. В отличие от случая, 
когда ограничения на значения технических параметров отсутст
вуют, .выигрыш в цене зависит также от скорости передачи инфор
мации и предельно допустимых значений технических параметров. 
Абсолютные значения Вц могут быть как меньшими, так и боль
шими, чем при отсутствии ограничений.

6.8. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ ВОЗДЕЙСТВИИ 
ИМПУЛЬСНЫХ ПОМЕХ
Критерии цены и эффективности пригодны для опенки ОПДИ 

при любых видах помех, в том числе импульсных. Затруднение 
возникает только в связи с отсутствием выражений для Рсб.е.и- Од
нако, как говорилось в § 4.4, возможна оценка по критерию эффек
тивности вида ВЭф(Рсб). Эта возможность и будет здесь использо
вана ').

Согласно (4.62), полагая в качестве эталонной бинарную 
СПДИ, получим

В эф (Рсб) — Q c 6  2 ( А  (6)]

Qc6 [К (6)] ’
(6.99)

где Qc&K(b)] — условная (вероятность сбоя команды К(Ь).
Как следует из (4.63), необходимо наложить условие A/s =  А/х2. 

Из (4.28г) следует также, что должно выполняться условие R = RZ=  
=const. Другими 'словами, при оценке по критерию эффективности 
Вэф(Рсб), определяемому (6.99), накладываются условия:

r  =  r 2
^  /s  ' ^  /s  2

(6. 100)

Совместное решение ур-яий 1(6.100) с учетом і(6.6) приводит к 
уравнению

т +  Клт =  Вн( 2 + К Л  (6.101)
откуда

Knm =  BR(2 +  KnZ) - m .  (6.102)

Как видно из (6.102), с ростом т значение К Пт в общем умень
шается и может стать весьма близким к нулю или даже отрица
тельным. іНо при этом помехоустойчивость заметно снижается за 
счет искажений в (КС, а учесть это нельзя по той причине, что вы
ражения для помехоустойчивости с учетом искажений нет. Поэто
му при выполнении (6.100) диапазон возможных значений т огра
ничен условием К н т ^ К н т м и н - (Как ПОКазаіНО В § 6.2, К нт мин = 0-г-2. 
Полагая Knz=  1 и Кизб .непрт — Аизб.непрг, ИЗ (6.102) получим, ЧТО 
Кнт^О в пределах т  =  2-УІ0, что лишает возможности исследовать 
функцию ВЭф(Рсб) при т >  10.

’) Оценка СПДИ при воздействии импульсных помех приведена в [133, 142]. 
Здесь эта оценка проводится с более общих позиций.
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Преодоление указанного затрудненіи я возможно двумя путями. 
Первый из іних состоит в отказе от точного .выполненіия условия 
Ц  =  и ,2, что эквивалентно отказу от условия Л/2 =  Ді/22 в (6.100). 
Различие между Д/х и Д/Х2 может быть учтено согласно (4.64) вы
ражением

=  (6.103)
д /2

которое можно раюсматріивать ікаік дополнительный оценочный па
раметр — выигрыш по полосе.

іВторой путь заключается в допущении неравенства R=£R2 « 
введении дополнительного оценочного параметра — выигрыша по 
скорости., равного согласно (4.65),

=  ( б л 0 4 >/\2
- В случае допущения неравенств Л/2Ф Д/22 или Р ф Р 2 выбор 

значений Кит и /Сп2 производится независимо. Это позволяет выб
рать их такими, чтобы ухудшение помехоустойчивости из-за иска
жений в КС 'было незначительным.

(В пользу целесообразности отказа от совместного выполнения 
условий <R=\R2 и Д/2 =  |Д|22 говорит и следующее соображение. При 
выборе Кит по .(6.102) существует область значений т, в пределах 
которой К и т ~ ^ К и 2- Но в і§ 6.2 было показано, что при выборе Ки  
можно руководствоваться условием К и т ^ К п 2- 'Следовательно, зна
чения Кит, выбранные по (6.102), в некотором диапазоне значений 
т. получаются неоправданно 'большими. Это означает, что хотя 
формально 'Сравниваемые СП ДИ поставлены в равноправные ус
ловия, это равноправие лишь кажущееся. Фактическое равнопра
вие достигается именно при независимом ‘выборе Кит и К П2, как и 
предложено выше.

Случай, когда накладывается условие Д/2= Д /22, будем назы
вать равнойолосіным сравнением, а случай наложения условия 
R = R 2 — равноокоростным. Значения Эд0П2  ̂ и легко получить 
с учетом і(6.6). Эти величины оказываются одинаковыми и рав

ными

в£„'2 1 =  Bffi =  в»„п =  - Ц ~ -  В„. (6.105)
т  ~ г  Ап т

Для определения Вэф(РСб) по (6.99) заметим, что команда счи
тается сбитой, если сбито хотя бы одно из 'составляющих ее эле
ментарных сообщений. Полагая также, что на интервале длитель
ности команды количество импульсов помехи не превышает еди
ницы 1), приходим к выводу, что условная вероятность сбоя коман- *)

*) Д а н н ы е , и м е ю щ и е с я  в  [56], п о з в о л я ю т  с ч и т а т ь  т а к о е  п р е д п о л о ж е н и е  д о 
п у ст и м ы м , т іо  к р а й н ей  м е р е , в к а ч е с т в е  п е р в о г о  п р и б л и ж е н и я .
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ды QcdK(b)] совладает с условной вероятностью сбоя элементар
ного сообщения Qc6.a.c, т. е.

Qc6 IK (b)] =  С сб .э .с . (6.106)
Подставляя значение Qc$K(b)]  из (6.106) в (6.99), получим

Вэф(Рсб) =  ^ ^  ■ (6.107)
**сб.э.ст

Для определения (Зсб.э.с обратимся к рис. 6.29, на котором пред
ставлена векторная диаграмма напряжений на выходе субканала 
в момент стробирования. (Здесь обозначено: іUc — аіміплитуда сиг
нала; Uп — амплитуда помехи; >Ucn — результирующая амплитуда 
огибающей сигнала и помехи; ф — разность фаз между сигналом и

I -3

Р и с . 6 ,2 9

помехой. Если допустить, что спектр импульсной помехи практи
ческій равномерен в пределах полосы пропускания iKjC, что хорошо 
сообразуется с экспериментальными данными, полученными при 
измерениях в телефонных каналах [56, 89, 157], то на выходе всех 
остальных еубканалов напряжение будет равно Ѵп.

‘Сбой элементарного сигнала произойдет тогда, когда будет вы
полнено условие

исп< и п. (6.108)

Из рис. 6.29 получим
^ п ^ с  +  ^п +  З ^ п С О З ф . (6.109)

Подставляя (6.109) в ,(6.108) и вводя обозначение

Ня =  —~у , (6.110)
и с

после несложных .преобразований вместо (6.108) получим условие 
сбоя в виде

1



или arc cos (_ ^ ) <<р<2я_агсс“ (-^ г) ' <6-112>
причем i(6.111) іи (6.112) выполняются лишь для Яи>0,5. Уравне
ния і(6.1 1 1 ) и I(6.1 12 ) иллюстрируются рис. 6.30.

»Полагая <р и Яи независимыми случайными величинами, с уче
том і(6.112 ) получим

<2сб.э.с =  Р (Яи >  0,5)р ja rc cos ^ j  <  tp <  2 л —

— arc cos

Если W (Яи) и 1Е(ф)— функции 
На и <р, то на основании (6.113)

1
2 На (6.113)

р аел р ед ел ен и я соот в етств е н н о

<2сб.э.с =  | ^ ( Я И)
0,5

2я—arc cos

W  ((f) d  ф
arc cos 1

2 Н„ )

d H , . (6.114)

Полагая распределение фазы равновероятным, из (6.114) по
лучим после преобразований

Q,сб.э.с
оо
] Ѵ ( Я И)<Я/И

0,5 0,5

(6.115)

Обычно функция W(Ha) имеет такой вид, что второй интеграл 
в (6.115) не выражается в элементарных функциях. Поэтому пред
ставляется целесообразным разложить arccos 

да [15]
в ряд ви-

J _____ 1 1 „ 3 1
2 На 6 (2 НаУ 40 (2 НИ)Ь

Поскольку на значение Яи наложено условие Яи>0,5, то без 
большой ошибки можно ограничиться двумя членами ряда, и тог
да вместо (6.115) получим окончательно приближенное выражение

(Зсб.э.с =  (Я и ) d H “ -  I  d H -  ( 6 ' 1 16>
0,5 0,5 “

Итак, согласно (6.116) длд определения Qcб.э.с необходимо най
ти значения Яи и W(Я„). Как видно из (6.110), Яи есть не что иное, 
как отношение амплитуд помехи и »сигнала на выходе субканала в 
момент »стробирования. Выразим 1)п и Ѵс -через параметры помехи 
и сигнала »на выходе КС. Обращаясь к принятому выше допуще
нию о іпр»а»ктиче»ской равномер-ности спектра помехи в пределах 
полосы пропускания КС, ім»ож>но сделать вывод, »что на его выходе 
действует напряж>ение, являющееся импульсной реакцией КС. Сле
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довательно, форма огибающей этого напряжения определяется па
раметрами КС, а начальная (максимальная) амплитуда — спек
тральной плотностью импульса .помехи. При любой форме АЧХ КС 
(напряжение огибающей на его выходе при воздействии импульс
ной помехи равно [153]

U K (0 =  2 S 0 Д /эф к / (Д /эф.к t )  — U K о / (А /эф.к t ) , (6.117)
где So — спектральная плотность импульса помехи; Д/Эф.к — эф
фективная ширина полосы пропускания КС; і/(А/Эф.кО — не
которая функция аргумента А/Ѳф.к/, зависящая от вида АЧХ КС 
и определяющая характер убывания амплитуды огибающей с те
чением времени.

Напряжение U K( t )  поступает на вход всех оубканалов, а на вы
ходе каждого іиз них получим в момент стробирования

Unit', т) =  j  и K{t)dt, (6.118)
t'

где t ' — момент появления помехи (относительно начала данного 
элементарного сигнала).

Учет случайной величины t '  сильно усложняет задачу (в мате
матическом смысле). Однако, если принять, что ДЭф.кТ^>1, то в 
(6.118) 'без заметной ошибки можно производить интегрирование 
в пределах от 0 до °о. В нашем случае условие Дэф.ктЭП выпол
няется. Действительно, Дэф.к=|Д/к=1Д/2 (рис. 3.10), после чего с 
учетом (6.6) получим Дэф.кТ =  іш +  /(пш^2 *). С учетом сказанного 
вычисление (6.118) дает

U n ( r )  =  S 0, (6.119)

т. е. напряжение от .импульсной помехи на выходе субканала ів мо
мент стробирования равно спектральной плотности импульса по
мехи, действующего на данном отрезке времени.

Напряжение от сигнала на выходе субканала в момент .стро
бирования равно

Uc(T) =  Ue кт, (6.120)

где U C K — амплитуда сигнала на выходе КС.
Теперь с учетом (6.119) и (6.120) получим вместо (6.110)

H« =  So!(Uckt). - (6. 12 1 )

Поскольку Яи и So связаны соотношением (6.121), то для вы
числения Qc6. э. с вместо (6.116) получим

оо со

Qc6.3.c == -7-  f  W ( S 0) d S 0 - * ^ L  Г W ^ d S 0. (6.122)
2 J 2я J So

O.St/cK'' °’5C/CKT

*) Н а п о м н и м , ч то  з н а ч е н и е  Kam в ы б и р а е т с я  з д е с ь  т а к и м , ч т о б ы  м о ж н о  б ы л о  
п р е н е б р е ч ь  и с к а ж е н и я м и  .си гн а л а  з а  с ч е т  о г р а н и ч е н н о с т и  .п ол осы  п р о п у с к а н и я  
К С , ЧТО ВОЗМОЖНО При К п т ^ О .
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.Вычисление В Эф ( Р Сб) сводится теперь ік подстановке в (6.107) 
значений <2сбэс из (6.122) для т =  2 и 2. Для получения ко
нечных результатов, естественно, необходимо знать выражение 
для функции

Произведем вычисление Вэф(Рсб) для случая передачи по теле
фонным каналам современных многоканальных систем, поскольку 
в них импульсные помехи играют весьма существенную роль (89, 
56]. Согласно і[82] функция W(So) в этом случае имеет вид

U7(S0) = г а '
(а +  S0)r+1 ’

(6.123)

где г и іа — константы.
Экспериментально установлено [82], что 2 < г ^ 5 .
(Коэффициент а введен для ограничения при So->0, и его-

влияние на ход функции W(<Sq) ослабевает с ростам So. Это поз
воляет при подстановке (6.123) и (6.122) положить в знаменателе 
а= 0 . Тогда вычисление .(6.122) дает

Qc6.3.c =  2r_1 — ^ ---- Г1 — 2 -----г------ 1 .
(UCKxy L я (1 +/■) J

(6.124)

Подставляя теперь значение Qcбэс при т =  2 и т > 2 из (6.124) 
в (6.. 107), получим

г ) ' - (6.125)

Вид функции Ваф(Рс6) =Ңт)  оказывается зависящим от спосо
ба сравнения і(равноокоростной или равнополоаный). Действитель
но, для раівіноекоростіного способа (Rm= Р 2) из (6.6) получим 
Tm='T2ßfl, а для равно полосного (Д/хт =  Д/22 — соответственно
тт = т 2 w~ ^ n —). Подставляй поочередно эти выражения в (6.125),.

2+/Сп2
получим:

для равіноскоростного сравнения

(/>«*) =  я*; (6.126)
для равнополооного

(6Л27>
Графики зависимостей Вэф(РСб)—}(т), построенные по (6.126) 

и (6.127), представлены на рис. 6.31а. На рис. 6.316 по (6.105) по
строены графики Ядоп =іВя°п(т)' характеризующие допол
нительный выигрыш СП ДИ .с МЧМ перед бинарной по скорости 
или полосе. іП(ри построении графиков полагалось, что Кто нснрг =
= К  изб непр т =  1 И Кит — Кл2 — 1 •

Из рис. 6.31а видно, что значение В Эф ( Р Сб) монотонно растет с 
ростом Iт, причем скорость этого роста зависит от метода сравне
ния. Выигрыш при прочих равных условиях тем больше, чем боль
ше значение константы г, определяющей характер функции W(So).
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■Этот результат хорошо согласуется с физическими представле
ніи я ми.

График рис. 6.316 свидетельствует о том, что в пределах т =  
— 3-^7 СИДИ с МЧМ имеет дополнительный выигрыш по полосе 
или скорости. Правда, этот график справедлив для Ки2 =  Кит=\. 
Легко, однако, показать, что и при других разумно выбранных 
значениях К п 2 и Кит дополнит ел ыны й выигрыш в .пределах неко
торого диапазона значений т будет превышать единицу. Так, при 
выборе /Сп2= 1 , Кит=  0, что обосновано в •§ 6.2, диапазон значений.
т, в пределах которого =  B^o[f  ̂ > 1 , равен т =  3-1-9, а мак
симальное значение В яоп (при т =  3) равно 1,585.

Монотонно растущий характер функции ВЭф(Рсс}) =f(m)  объяс
няется тем, что она получена в предположении выбора полосы про- 

п)10з j пускания КС достаточно ши
рокой для того, чтобы прене
бречь ухудшением помехоус
тойчивости за счет искажений 
сигнала в КС. Из физических 
соображений ясно, однако, что 
если отказаться от этого пред
положения, т. е. потребовать 
выполнения условий (6.100) 
и, следовательно, выбирать Ки  
по (6.Ш2), а также учесть вли
яние ограниченности полосы 
на (Зсб.э.с, то функция В Эф ( Р Сб) 
приобретает экстремальный 
характер.

При учете истинных значе
ний Кизб. непр характер графи
ков В э ф (Р сб ) И Лдоп останется 
таким же, хотя количествен
ные значения выигрышей из
менятся и будут зависеть от 
■N и а. Соответствующие гра
фики легко построить по 
(6.105) и (6.126). Как показа
но в § 3.2, значение BR может 

быть меньше и больше Iogztn. Следовательно, выигрыши, опреде
ленные с учетом истинных значений Кизб. непр, могут быть как мень
шими, так и большими показанных на рис. 6.31.

Полученные результаты позволяют сделать вывод о том, что 
СП ДИ с МЧМ имеет преимущество перед бинарной также іи в 
случае доминирующего влияния импульсных помех. Действитель
но, если ограничиться значениями т в пределах первого десятка, 
то выигрыш ів .помехоустойчивости достигает одного—трех поряд
ков, что достаточно существенно. Вместе с тем СП ДИ с МЧМ обес
печивает дополнительный выигрыш по скорости иліи занимаемой 
2 8 4
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полосе 'частот. Можно отметить, что с повышением качества кана
ла (ростом г) выигрыш по помехоустойчивости также растет. По
скольку в настоящее время принимаются меры к улучшению ка
чества каналов, предназначенных для передачи дискретной инфор
мации |[56], то ОПДіИ е іМЧМ следует признать перспективными для 
таких каналов.

6.9. ОЦЕНКА СПДИ С МЧМ ПРИ ПЕРЕДАЧЕ ПО КАНАЛУ 
С ПЕРЕМЕННЫМИ ПАРАМЕТРАМИ

Методика оценки ОПДИ с МЧМ при передаче ио каналу с 
переменными параметрами ничем не отличается от методики, рас
смотренной выше для случая передачи по каналу с постоянными 
параметрами. Практическое различие состоит лишь в том, что в 
выражениях для Рсбэи появятся новые параметры, характеризую
щие свойства канала (§ 2.3). Здесь будет рассмотрен случай мед
ленных замираний, описываемых обобщенным распределением 
Рэлея. Выбор именно этого типа канала объясняется тем, что по 
данным [59], опирающимся на многочисленные литературные ис
точники, он охватывает :(60—70) % (а в некоторых случаях — да
же 90%) каналов с переменными параметрами.

Выражение для РСбэс применительно к каналам с медленными 
обобщенно-рэлеевскими замираниями имеет вид [58, 128, 142]

т—1

сб.э.с (т— 1)! (— 1)(+1
г=і

1
і ! [ т - ( і + 1 ) ] ! [ ( і  +  1)(<73 + 1 ) + » Я 2 ]= - х

X  exp
[

i  q1 H %_________ '

(i+1) (?я +  1) +/Я * J’ (6.128)

где q2 =  — —T-~----- отношение стационарной и флуктуирующей со-
^*с.фл ---

ставляющиіх мощности сигнала на выходе канала; Я2 — математи
ческое ожидание величины Я2, равное

Рс.стац +  ^.фл , т =  ^ т_ (6.129)
ѵ0

Выражение для Р сб э и  получим в соответствии с (3.82), поделив 
правую часть (6.128) на КэнтрА'и.зб.недрт log2 т. Как видно, аналити
ческое (Определение технического параметра № в данном случие 
невозможно. В [135] для определения h2 применялся графический

метод. Использовались полученные в [128] графики Рт =  - с- е- — =
* с б . е . н  т

=f(m)  при Я 22= const, (/2= const. Анализ полученных таким об
разом графиков Вц (ш) при -Рсб.е.и—const, </2= const показал, что 
с ростом <72, т. е. с улучшением состояния КС значение В Цмакс 
уменьшается. Точность полученных в [135] графиков невысока, что
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объясняется большой дискретностью значений Я22, для которых 
построены графики Рт(т) в [128]. Тем не менее указанная тенден
ция к уменьшению Вцмакс с ростом q2 про являете я вполне четко. 
Именно это обстоятельство позволяет ограничиться определением 
функции В ц ( т )  для двух крайних значений q2, т. е. q2 =  0 и q2=  оо, 
что соответствует каналам с рэлеевскими замираниями и с пос
тоянными параметрами. Случай канала с постоянными парамет
рами рассмотрен ранее. Поэтому достаточно исследовать зависи
мость В ц ( т )  лишь для каналов с рэлеевскими замираниями.

Воспользовавшись методикой, аналогичной рассмотренной в 
§ 6.6, получим

А2 =  Я2 ------------ -------------
АэнтР ^изб.непр

(6.130)

Подставляя затем значение А2 из (6.130) в (4.45), с учетом
(6.6) получим

ан Н\

вц = ------- ар- 2- - _= — в л. (6.131)
т  + К п т  а Н Н т

2 +  К п 2  a F  2 +  К П2

Для бинарной СПДИ из і(6.128) получим для канала с рэлеев
скими замираниями і(<?2 =  0)

А>сб.э.с2=  —г- >
2 +  Н*

откуда с учетом (3.82) следует
сб.э.с2

сб.е.и2
А' Э,,ТР ^ изб непР 2 КэнтР * изб. непр 2 (2  + Н 2 )

. (6.132)

Учитывая, что Я22^>1,из (6.132) определим приближенно

т
АэнтР ^изб.непр2 Д:б.е.и2

(6.133)

н\

Аналогично для ОПДИ

(от — 1)1
т АэнтР Аизб непр т  ^сб.е.и т  т  /г! [от— (і —(— 1)]!

і= 1

m-1s ( - l ) i+1 (6.13

Подставляя полученные значения Я22 и Н 2т из (6.133) и (6.134) 
в (6.131) с учетом, что / , сб.е.и2 =  А’сб.е .ит=-Рсб.е .и , получим расчетную 
формулу для определения В ц  (здесь она не приводится ввиду гро
моздкости).
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Для крайних значений получим:

Ііш Вц =

Нт ДД

2 + / С п

п Кт
Вг

т—1

г=і

( ~ l ) w

і'Д [ т  — (г 1)]!

(6.135)

Сопоставляя (6.135) с (6.24), легко убедиться, что при '■н -О

значения Д ц ,для канала с постоянными параметрами и с рэлеев
скими замираниями совпадают. Можно также показать £ 135], что

ОЬ ң
с ростом —  значения Д ц в канале с рэлеевскими замираниями

растут. Поэтому значение В ц при ‘■н -сю является максимально

возможным в канале с рэлеевскими замираниями.
На рис. 6.32 представлены графики функции Д ц( т )  при

а_.гг
-------*-оо для каналов с постоянными параметрами \(q2 =  oo) и с

канала е постоянными параметрами соот
ветствующий график заимствован из рис. 
6.1. Для канала с рэлеевскими замирания
ми график построен по (6Л35). В обоих 
случаях полагались выполненными условия
(6.22). Графики подтверждают, что значе
ние Вц в канале с рэлеевскими замирани
ями действительно больше, чем в канале с 
постоянными параметрами. Для каналов с 
обобщенными рэлеевскими замираниями 
графики функции Вц(т)  расположатся в 
промежутке между графиками при qz=Q  
и q2— oо.

г 4 Б 8 10 1Z п 16 
Рис. 6.32

Из проведенного внализа также следует, что при конечных зна

чениях —  различие в значениях Дц будет меньше, чем прт

‘яоо, я в пределе при — -*0 различие исчезает вовсе.
F ар

Таким образом, проведенный анализ подтвердил выявленный
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в {136] эффект увеличения Вц тто мере 'ухудшения »КС. Степень уве-
анличения зависит от значения —- и ів самом неблагоприятном слу- 

анчае п р и -------ИЗ значение Ви одинаково для любых состояний КС.
aF u

Тем самым подтверждена целесообразность при метаніи я ОПДИ с 
МЧМ также и при передаче по каналам с переменными парамет
рами.

ан
Учитывая, что для с л у ч а я ------ >-оо различие в значениях В..aF ц

максимально іи в пределах m =24-16 не превышает 30%, можно в 
качестве ніижней оценки использовать значения В ц , полученные 
для каналов с постоянными параметрами. Тем самым все получен
ные ранее результаты распространяются и на случай каналов с 
обобщенными рэлеевскими замираниями, включая и чисто рэлеев- 
ские.

6.10. СРА ВН И ТЕЛЬН А Я ОЦ ЕНКА КЛАССОВ СПДИ С МЧМ 
И МОФМ

Ограничившись оценкой только по критерию цены, получим, 
что выигрыш в цене СПДИ с МЧМ перед СПДИ с МОФМ в соот
ветствии с (4.46) равен1)

г>(ч/Ф) В ц _  Г>(ч/ф) — £)ц Э
в $ _

(6.136)

где в соответствии с (4.47)

П(ч/ф)Ц э =
(ч)

(ф)
(6.137)

есть выигрыш в цене эталонной СПДИ из класса систем с МЧМ 
перед эталонной СПДИ из класса систем с МОФМ, а іи — 
выигрыши в цене соответственно СПДИ с МЧМ и МОФМ перед 
эталонными в своем классе. Будем также полагать, что сравнивае
мые СПДИ —• простейшие в своих классах. Для СПДИ с МЧМ 
соответствующие допущения указаны в § 6.2. Для СПДИ с МОФМ 
также справедливы все указанные допущения, кроме 4 и 15 (табл. 
6.1). Вместо допущения 4 примем, что прием ведется по методу 
сравнения фаз, а вместо 15, что разнос между любыми соседними 
фазовыми позициями сигнала равен 2л/т.

В системе уравнений типа (4.39), которая для СПДИ с МЧМ 
имеет вид (6.6), для случая СПДИ іс МОФМ сохранится лишь вы
ражение для R, поскольку оно инвариантно относительно вида ма-

') Здесь и далее верхние индексы і«ч» или «ф» обозначают принадлежность 
данной величины соответственно к классу ОПДИ с МЧМ или МОФМ.
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нипуляциік. Выражения же для Рсбеи и получены в {134, 141, 
142] ,и имеют вид с учетом также (3.82)

1
сб.е.и

А к  =

2 ХэнтР ^и зб .н еп р  т  

1 +  *п

ехр| /г2 . о х —  strr —  
т т

(6.138)

Определение A(s для СПДИ с МОФМ иллюстрируется рис. 6.33.

VSK^A f}/; & f j £  1l2Kn A fJC

Рис. 6.33

К2

Из (6.13-8) и (6.6) 
МОФМ -уравнения:

R
л-

/СэнтР ^ и зб . непр s ^n т  lo g 2

- ln-
2 Д зб .е .и  ^энтР  ^и зб .н еп р  lo&  т

А/у =  ----- ~̂+ ^П ,---------Д
АэнтР Аизб.непр ‘°§2 т

. (6.139)

"=|щ'-'изо.непр м
-Полагая в качестве эталонной бинарную -СПДИ, для выигрыш; 

в цене из (3.8) с учетом (6.139) получим

-Кѵ
а‘Н

ctc In
^  ^ с б .е .и  -^энтР ^и зб .н еп р  2

I +  /Сп m i “
a' H

*«■

ap
F s i n 2

ix

m

, loga m

Значение ß ^ l ,  определяемое 
и (3.4), равно

2 ^ с б .е .и  КэнхР ^и зб .непр  г

(6.14
(6.137) с учетом (6.139), (6. К

д(ч /ф ) 
£>Ц э

Ц'(ч)

г/(Ф)
Цэ 2 +  4 V  +

1 +  ^пР +  —  In 9 Р  - ............. у -----Ц т-------------
ОСс. z  ■* сб .е .и  АэнтР А изб ,Непр 2

---------------- _ ------------------------------------ . (6.1
. . ая . 1

• п2 'J ас 2 Д зб .е .и  М>нтР ^и зб .н еп р  :г
Подставляя в (6.136) значения ß{j3/<ä>), ßj^ и соотз-етсті 

но іиз (6.141), (6.140) и ,(6.18), после преобразований получим 
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1

в{?/ф) =
1 + ^ <ф)1 'п  т

ЛЯ
а р s i n 2 n/m'(Ф) l n

2 Р „ , э̂нтрсб.е.и Аэнтр Аизб.непр т l o g 2  m'(Ф)

К(ч) кн „ ( ч )  .
•X

I n  ■

a F  ^ -^сб.е.и ^энтР ^изб.непр т  п1

Ѵ-(ч) , (чі
^изб .непрт log2 /и ' 1

X /г(Ф)'изб.непр т l o g 2 т (Ф)
(6.142)

Для крайних значений —  из (6.142) следует:

Ііш ВІ1ІФ)
1 дНФ) А'(ч)

' п т  'изб.непр m l o g 2  т ( ч )

я непр m l o g 2  т'(Ф)

я ■О

X

In-
J im  В =   ̂^сб.е.и ^ энтР ^'изб.непр m ‘

,(Ф)

і<ч) .
ІП

2 ^сб.е.и ^энтР ^  изб.непр m 1°§2 m

^'изб.непр т  l o g 2

кіПизб.непр т l o g 2  т(Ф)

2  s i n 2

X

,<Ф)

(6.143)

Для определении я В(ц/Ф) по (6.142) или (6.143) следует тюдстав- 
лять оптимальные значения т(Ф> и т<ч>. Для СПДИ с МЧМ опти
мальные значения т (ч> определяются трафиками, приведенными в 
§ 6.2. Для ОПДИ с МОФМ оптимальное значение т (ф> может быть 
определено из і(6.140). Учитывая, однако, те же соображения, что
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и в § 6.2, будем определять оптимальное значение ШЪ) из графи
нов, построенных то (6.140). Такие графики три Т’с б е и = 1 0 ~ 5 для 
асимптотического случая, т. е. при выполнении условий (6.22), по
строены на рис. 6.34. Как и для СИДИ с МЧМ, полагалось Кп о п т  =
=  К п  мин И К п 2  мин==К п т  м и и  —  ' К п  ми№

Сопоставляя эти трафики с аналогичными графиками для 
СИДИ с МЧМ, представленными на рис. 6.1, убеждаемся в том, 
что их характер аналогичен (в смысле наличия экстремума типа

максимума при т > 2). Однако зависимость выигрыша от Ан

СПДИ с МЧМ и МОФМ имеет противоположный характер. Дей
ствительно, если для СПДИ с МЧМ значение В ц растет с ростом

— , т о  ДЛЯ С П Д И  с М О Ф МaF уменьшается. 

а
Такое «противоположное» влияние н

ctf
«а ход зависимостей

Вц(т)  говорит о том, что СПДИ с МЧМ и МОФМ должны прояв
лять свои преимущества в «противоположных» областях значений
О.Ң
—1 . Это предположение подтверждается последующим анализом.

Лң
При —-->0 оптимальное значение ш<ч) при выполнении (6.20) рав

но, как можно определить из ,(6.25), т (0чп>т =3. Из рис. 6.34 видно*
ан

что п р и ------»-оо имеем =  3. Можно также убедиться, что эна-
a F

чения и монотонно растут с ростом m соответственно при
ЛҢ

сю и —  —>-0. Поэтому следует рассмотреть зависимости

lim Д(ч/Ф) = і/(т(Ф>) при |/?7.(ч) =  3 и lim Дц(ч/ф)= / ( т (ч)) при =  3. Та-

кие зависимости, построенные по (6.143) при Д Сбеи=10-5, 'Пред
ставлены на рис. 6.35').

Из рис. 6.35а видно, что если —  -Я), то при т<ф> =  2 СПДИ с
«г

МОФМ хуже, чем СПДИ с МЧМ (в данном случае т (ч)= 3  и 
/(по = 0 ). Однако с ростом СПДИ с МОФМ становится лучше 
СПДИ с МЧМ, причем выигрыш монотонно растет с ростом тЩ 
а его абсолютное значение достаточно велико и зависит от зна
чения К

а.
Из рис. 6.356 следует, что при -оо СПДИ с МЧМ уступает

г
СПДИ с МОФМ при малых значениях (кривая при т (ф) =  3),

*) Напомним, что ранее было оговорено выполнение условий (6.22).
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но затем с 'ростам т (ч> становится лучше ее. Правда, можно отме

тить, что по абсолютной величине выигрыш меньше, чем пр'и —  —>~о
ар

(рис. 6.35а).
На рис. 6.356 приведена также кривая три тЧ>)=2. Целесооб-

а нразность ее поясняется следующим образом. Пр:и-------^оо, как віид-
а

*ю из рис. 6.34, ß[*) =  l,24 пріи =3. Техническая же реализа-

Р и с . 6 .3 5 Рис. 6.36

>* Q
Общий вывод из рис. 6.35 состоит в том, что ври —  —>-0 лучше

aF
СПДИ с МЮФМ, а ври —  -^оо — СП ДИ с МЧ:М. В обоих слу-aF J
Чаях эти 'преимущества достигаются ври т > 2 и вьштрыш манотов- 
«о растет с ростом т.

'Очевидно, что ври изменении —  от 0 до оо преимущества

СПДИ с МОФМ перед СПДИ с МЧМ будут уменьшаться, при не- 
ан

котором значении ----  эти СПДИ станут равноценными, а затемСС р

лучшей станет СПДИ С М'ЧМ. Значение —  , при котором СПДИ
Я р
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становятся 'равноценными, назовем пороговым, 'Поскольку оно раз
деляет области целесообразного применения СПДИ с МЧМ и

МОФМ: если ] , то лучше СИДИ с М'ОФМ; если же
W  /  ПОР

I \
— ^  ----  ) то преимущество оказывается на стороне СПДИ с
a F  a F  / пор
МЧМ.

Для иллюстрация сказанного на рис. 6.36 приведены графики

V построенные по (6.142) яри значениях /С5ЛІ и

указанных на .поле рис. 6.36, и оптимальных значениях и т (Ч

заметно зависят от величин К},ч2Как видно, значения I ——
пор

и и ,в данном примере находятся в диапазоне 0,1 — 1,0. Учиты

вая, что в окрестности —
V °Ф

невелика, при решении вопроса о выборе класса (МЧМ или 
МОФМ) можно не предъявлять слишком высоких требований к

анточности определения----  , что весьма ценно для практическихaF

крутизна функции J

приложении.
Проведенный выше анализ сделан в предположении, что огра

ничения на значения технических параметров отсутствуют. Инте
ресно провести оценку с учетом также возможных ограничений, 
как это было сделано в § 6.7 для СПДИ с МЧМ. 'Однако для крат
кости рассмотрим лишь зависимости технических параметров 
СПДИ с МОФМ от числа позиций и сопоставим их с аналогичны
ми за виси мостя ми для СПДИ с МЧМ (§ 6.2). Из (6.139) получим:

ДФ) — Ян =
2 ^сб.е.и КэнтР ^изб.кепр 2

h2 BR sin2
ln

2 ^сб.е.и КэнтР -^изб.непргп '°Й2 т (6.144)

„(Ф) 1 ЧЯп2 П4F — -------  = --------------A/s 1 4-/Спи *
Графики (т) н q ^ f m ) ,  .построенные по (6.144) при Кттр-

'=1, /Сизбнепр2 =  /Сизбпепрт= 1, представлены и а рис. 6.37. Видно, что 
ростом т требуемое значение h2 сначала уменьшается до мини
мального значения (п р и т  =  3), а затем растет. Уменьшение А2 со
ставляет примерно 25%, а увеличение (при т =  8) — примерно

ан
100%. Из рис. 6.34 видно, что т <пт =  3 для значений —  « І4 -« 30-ар
Но согласно рис. 6.36 это область целесообразного применения 
СПДИ с МЧМ. Большин интерес представляет область малых зна-
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» анченіии----aF
. В этой области, как видно из рис. 6.34, т опт> 3  и при

'■н 0,01 имеем т опт 8. Из рис. 6.37 следует, что при т =  8 тре-
ар

буемое значение /г2 возрастает вдвое. 
Следовательно, в области целесообразно
го применения СПДИ с МОФМ требуют
ся значения /г2, превышающие /г22. В то 
же время для СПДИ с МЧМ с ростом т 
требуемое значение /г2 уменьшается 
(§ 6.2). Это показывает, что при наличии 
ограничений на технический параметр /г2 
СПДИ с МОФМ может оказаться либо 
нереализуемой, либо потребует больше
го, чем в СПДИ с МЧМ, значения /г2. Не
которые расчеты требуемых значений 
h2 в СПДИ с МЧМ и МОФМ произве
дены в [142].

Ход зависимости д^Цт) в СПДИ с МОФМ более благоприятен,
чем в СПДИ с -МЧМ, что видно из сопоставления графиков рис.

ел н
6.37 іи 6.6. Проведенные в t[ 142] расчеты показали, что для —  =0,1ССр

получается q Іч/ф) «  1,9, а д л я —  =0,01 — соответственно «
a F

« 2 ,7 . Эти -цифры получены при К ^  =1, К{̂  = \ и 0.
Если принять 7C]If , =  X 4 ) =  2, что более реалистично, то указанные 
цифры снижаются -соответственно до 1,3 и 1,8. Однако и в этом 
случае ОПДИ с МОФМ сохраняет преимущество -в том смысле, 
что при .наличии ограничений на Д/к СПДИ с МЧМ может ока
заться нереализуемой скорее, чем СПДИ с МОФМ.

Общий вывод из проделаінніого анализа состоит в том, что 
СПДИ .сравниваемых классов і(МЧМ и МОФМ) обнаруживают 
преимущества друг перед другом в различных областях значений
ОС ң _ ОС ң
—  . Именно СПДИ с МЧМ перспективны, когда значение -----
dp dp
велико :и(:или) имеются жесткие ограничения іна допустимые зна
чения h2 (например, системы космической и авиационной связи).

d/Ң
СПДИ с МОФМ перспективны при малых значениях ----  и (или)

<Хр

наличии жестких ограничений .на значения Д/к. (Вместе с тем сле
дует подчеркнуть, что имеется рравнительіно широкая область ана-

чений-----, в пределах которой ОПДИ с МЧМ и МОФМ примерно
ар

равноценны (но критерию цены),так что выбор одной из них дол
жен проводиться на последующих этапах оценки. Уместно также
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напомнить, что проделанный выше анализ справедлив лишь для 
случая передачи по каналу с постоянными параметрами.

Хотя эти выводы базируются на анализе, проведенном без уче
та влияния на помехоустойчивость конечной ширины полосы .про
пускания канала связи, а также лишь для асимптотического случая 
(а—>-оо), есть основания полагать, что они будут справедливы и 
при более строгом анализе.

6.11. ОБОБЩЕНИЕ И АНАЛИЗ ПОЛУЧЕННЫХ 
РЕЗУЛЬТАТОВ

Проведенная в настоящей главе оценка классов СПДИ с 
МЧМ и МОФМ показала, что методика оценки по критериям цены 
и эффективности удовлетворяет условиям практической примени
мости и может быть рекомендована для оценки СПДИ. Тем самым 
достигнута первая цель, поставленная в этой главе и сформули
рованная в § 6.1, — апробировать методику оценки СПДИ по 
в в ед еінін ы м к ритер и я м.

Вторая цель, сформулированная в і§ 6.1 и состоящая в полу
чении количественных оценок для конкретных классов СПДИ, 
также достигнута. Полученные результаты представлены .в виде 
формул, доведенных до инженерного вида, іи графиков. Представ
ляет интерес провести обобщение и анализ полученных результа
тов, что позволит сформулировать основные выводы и дать реко
мендации относительно их использования и перспективных направ
лений дальнейших исследований.

•Наиболее подробно исследован класс СПДИ с МЧМ, внутри 
которого были подвергнуты оценке разнообразные модели. В част
ности, исследовано влияние количества каналов (L), количества 
одновременных реализаций сигнала (ß), последствия перехода от 
ортогональных сигналов к неортогональным, влияние искажений 
сигнала в КС, влияние ограничений на значения технических па
раметров, влияние статистичесшх характеристик КС, проведена 
оценка при доминирующем влиянии импульсных помех.

Наиболее важный общий вывод состоит в том, что в классе 
СПДИ с МЧМ оптимальной является СПДИ с т > 2. Разумеется, 
оптимальное значение т и соответствующее ему максимальное 
значение выигрыша зависят от значений параметров, определяю
щих свойство КС, сигналов и помех, а также требуемых значений 
'Информационных параметров, ограничений на значения техниче
ских параметров и т. д. Во 'многих случаях этот выигрыш доста
точно существенен, так что замена бинарных СПДИ многопози- 
з ионными может дать большой технике-эк он омический эффект.

Оценка по критериям цены и эффективности является оценкой 
первого (теоретического) этапа, на которбм сложность техниче
ской реализации СПДИ непосредственно не учитывается. Тем не 
менее в процессе оценки это обстоятельство постоянно учитыва
лось. Так, при оценке многоканальной СПДИ сделан вывод, что 
хотя при L>il в некоторых случаях возможен дополнительный
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выигрыш (то сравнению со случаем L =  1), однако он не настолько 
велик, чтобы оправдать усложнение аппаратуры. Аналогичный вы
вод сделан при оценке СПДИ для случая ß > l. Во всех случаях 
анализировались зависим ости требуемых значений технических па
раметров от числа .позиций сигнала и других внутренних парамет
ров СПДИ. В результате установлено, что высказываемое иногда 
мнение о том, что СПДИ с МЧіМ требует существенно более ши
рокой полосы частот, чем бинарная СПДИ, не соответствует дей
ствительности. Более того, во многих 'Случаях полоса может быть 
даже уменьшена.

Существенное влияние на выбор структуры ОПДИ с МЧМ, а 
также величину максимального выигрыша оказывает величина от-

ан
ношения весовых коэффициентов-----. Общая тенденция такова,

aF
ан

что с ростом----- максимальный выигрыш увеличивается. Установ-ар

лено также, что при ---- <С 1 целесообпазно использование неорто-
ССр

тональных сигналов.
Оценка ОПДИ с МЧМ при учете ограничений на значения тех

нических параметров СИДИ показали, что наличие ограничений не 
может уменьшить значения выигрыша, определенного без учета 
ограничений. Это позволяет считать результаты, полученные без 
учета ограничений, надежной нижней оценкой.

Важное значение имеет оценка СИДИ с МЧМ при учете воз
действия импульсных помех. Наличие существенного выигрыша 
м ногой озіиціио иной СИДИ .перед бинарной, уста нов ленного в ре
зультате проведенной оценки, подтверждает мнение о том, что мно- 
го,позиционная СПДИ имеет преимущества перед 'бинарной при 
любых видах .помех. Дополнительная ценность полученного ре
зультата состоит в том, что он получен при отсутствии выраже
ния для помехоустойчивости при действии импульсной помехи. 
Тем самым указан путь оценки в других подобных условиях.

Важный вывод из проведенного исследования состоит также в 
том, что для класса СИДИ с МЧМ выигрыш возрастает по мере 
ухудшения состояния 'КС (по крайней мере, для каналов, замира
ния в которых подчиняются обобщенно-рэлеевскому распределе
нию) .

В процессе проведения -оценок различных моделей СПДИ с 
МЧМ были развиты частные методики определения значений неко
торых параметров из подмножества {бі}. К ним относятся, прежде 
всего, параметры Кп и а. В частности, методика определения Кп 
развита для двух случаев, а именно, когда выражения для помехо
устойчивости учитывают влияние искажений сигнала в КС и когда 
такой учет отсутствует. В связи с этим обоснована важность иссле
дований, направленных на получение выражений для помехоустой
чивости, учитывающих искажения сигналов в іКС.

При оценке по критериям цены и эффективности возникает не-
29 6



обходимость 'Определения технического параметра h2 из уравнения 
для -Рсбеи1)- Однако большинство имеющихся в литературе выра
жений для Рсбей имеет весьма сложный івіид и содержит неанали- 
тическіие функции, так что аналитическое определение из них па
раметра h2 невозможно. В связи с этим развита частная методика 
графического определения /г2, а также обращено внимание на це
лесообразность поисков подходящих аппроксимаций выражений
ДЛЯ Рсб е и-

Полученные в процессе оценки класса СПДИ с МЧМ выраже
ния для определения выигрыша содержат в качестве аргументов 
коэффициенты /Сэнтр и /Сизг>нспр. Учитывая, что значение /СЭнтр часто 
бывает неизвестным, а коэффициент Кизбшпр является сложной 
функцией N, а и т, определение зависимости выигрыша от аргу
мента т и его графическая интерпретация получаются неудобны
ми. В связи с этим исследованы последствия .наложения условий 
Кэнтр =  1, /(изб непр — 1. Показано, что при этом аналитические выра
жения и их графики становятся более удобными и в то же время 
сохраняется их существо. Однако яри выборе .параметров конкрет
ной СПДИ желателен учет истинных значений Кэнтр и /(изб непр- 

В классе СПДИ с МОФМ исследована только простейшая мо
дель. Наиболее интересный результат состоит в том, что влияние 

анвеличины----- на значение выигрыша в ценен оптимальное значе-

.ние чи'сла (Позиций сигнала 'противоположны такоівьі'М для -класса 
СИДИ с МЧМ. Это позволило предположить, что преимущества 
обоих классов должны проявляться в противоположных областях 

ан
значений---- . Количественный анализ подтвердил это предполо-

a F
жѳние. Тем самым определены целесообразные области .примене
ния каждого из классов, разделенные некоторым пороговым значе-

^ян и ем ---- ■=
a F \  /  пор

с МОФМ, а в области

GC^ \  ОСң
—  . Именно в области
ОС г* /  ос

г  /  ПОП
ан^ ( ан\

a F У пор

(: лучше СПДИ

>
ПО у)

СПДИ с МЧМ. Имеется,

однако, обширная зона в окрестности —  ] , где выигрыш одно-
V « г  /пор

го класса перед другим незначителен, так что их можно считать 

равноценными. Само значение ( —  } зависит от ряда парамет
\  a F  'пор

ров, в частности, значений Кп для обоих классов СПДИ.
В связи с установленной возможностью улучшения СПДИ за 

счет перехода от бинарных систем к мио гоп о зипіи о иным приобре
тает большой интерес оценка при наличии ПК. Другими словами, 
представляет интерес исследовать, какой путь лучше: притенен и е

*) Этого не требуется при оценке по критерию ВЭф(Рсо).
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з бинарных системах помехоустойчивого 'кодирован«я или замена 
бинарных систем многопозициоиными (без помехоустойчивого ко
дирования) . ,3а недостатком места этот вопрос здесь не исследо
ван. Однако эвристические ооо'бражения, подкрепленные оріиѳнти- 
ровочіныміи расчетами, показывают, что, по крайней мере, в иссле
дованных 'случаях мнотоіпозиц,ионные СИДИ без помехоустойчиво
го кодирования предпочтительнее бинарных СИДИ с помехоустой- 
чін в ы м к о діир о,в апием.

При оценке СИДИ с МЧМ при ß > l указывалось, что если из
менить алгоритм ДКСообщ таким образом, чтобы он использовал 
■избыточность для коррекции ошибок, то может оказаться целесо
образным выбор ß > l .  Также в связи с ограниченностью объем« 
эта идея не была здесь исследована детально, как она того заслу
живает. Вообще, использование непреднамеренной избыточности 
для коррекции ошибок в многопозициоініных С'ПДИ заслуживает 
серьезного исследования. Есть основания полагать, что на этом 
пути окажется возможным добиться существенного улучшения
спди.

Наконец, отметим, что исследованы (и то далеко не полно
стью) лишь два класса СПДИ. Между тем таких классов имеется 
всего семь, причем четыре из них — со сложными видами манипу
ляции (т) >  1) .

Естественно, что в классах СПДИ со сложными видами мани
пуляции имеется больше вариантов моделей ,и поэтому правдо
подобно предположение о том, что некоторые из них могут быть 
лучшими (для определенных условий), чем в классах С'ПДИ с 
МЧМ и МОФМ. В частности, можно ожидать, что хорошие резуль
таты даст СПДИ класса МЧОФМ, поскольку в этом классе возмож
но объединение преимуществ СПДИ с МЧМ и МОФМ. Другими 
словами, проведенная оценка классов СПДИ и с МЧМ и МОФМ 
имеет не только самостоятельное значение, но и является допол
нительным обоснованием целесообразности дальнейших исследо
ваний многоіпозиционіных СПДИ, ,в том числе с комбинированны
ми видами модуляд,ни при г]^  1, ß^ 'l.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Сделаем обзор проведенных исследований, оценим перспективы 
практического применения разработанных методов и наметим ос
новные направления дальнейших исследований в этой области.

Прежде всего, отметим, что центральный вопрос проблемы опти
мизации — выбор критерия оценки — решен здесь на основе един
ственно правильной научной основе исследования операций. Мож
но спорить о конкретной интерпретации введенных критериев, т. е. 
о количестве и составе учитываемых внешних и внутренних пара
метров, о характере взаимосвязей между ними и т. д. Более того, 
в самой основе этих критериев заложена возможность и необходи
мость их различи,ой конкретной иінтеріпретадии для различных усло- 
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вий работы оцениваемых систем. Но іво всех случаях идеология 
остается незыблемой. Трудно переоценить важность признания 
этого тезиса ів качестве руководящей идеи при оценке любых си
стем, в том числе и ОПДИ. Это сразу устранило бы наблюдающий
ся в настоящее время разнобой в критериях оценки, сделало бы 
усилия исследователей более целеустремленными и согласованны
ми, а также резко уменьшило бы опасность применения неадекват
ных критериев.

Перейдем к вопросу о конкретной интерпретации введенных 
критериев цены и эффективности. В настоящей работе основное 
внимание уделено методологии формирования критериев. При фор
мировании же критериев оценки для СПДИ в них включены лишь 
те внешние параметры, для которых известны их функциональные 
зависимости от внутренних параметров. Так, например, в кри
териях оценки не учитывается такой важнейший внешний пара
метр, как надежность СПДИ. Причина здесь одна — отсутствие 
функциональных уравнений, описывающих зависимость надежно
сти от внутренних параметров СПДИ. По той же причине не 
учитываются такие параметры, как сложность аппаратуры, вре
мя задержки в передаче информации, скрытность, секретность 
и др. В связи с этим высказано-мнение, что процедура оценки 
должна быть многоступенчатой, так что на каждой последую
щей ступени учитывается некоторая совокупность ранее неуч
тенных параметров. Вопрос о количестве и составе учитываемых 
на каждой ступени внешних параметров требует специального .изу
чения и выходит за рамки настоящей работы. Можно только ут
верждать, что по мере накопления знаний ,и опыта количество и 
состав учитываемых параметров (на каждой ступени) будут изме
няться. По-видимому, количество внешних параметров, учитывае
мых .на первом (теоретическом) этапе оценки, который только и 
рассматривается в этой работе, будет увеличиваться. Однако есть 
основания полагать, что многоступенчатая процедура оценки оста
нется целесообразной и в будущем, поскольку с увеличением чис
ла учитываемых внешних параметров возрастают математические 
трудности.

Таким образом, введенные в настоящей работе критерии цены 
и эффективности следует рассматривать как критерии первого 
(теоретического) этана оценки, а их конкретную математическую 
интерпретацию .(в смысле состава учитываемых внешних парамет
ров) — как первое приближение. Тем не мене можно утверждать, 
что полученная на этой основе оценка позволяет делать обосно
ванные заключения о перепективиоста оцениваемых СПДИ. Это 
утверждение зиждется на том, что применяемый критерий пра
вильно учитывает важнейшие внешние параметры СПДИ.

Большое внимание в настоящей работе уделано вопросу об 
удобстве применения введенных критериев для .оценки .и оптими
зации ОПДИ. С этой целью предложено разбиение СИДИ на клас
сы, подклассы и т. д., построение графиков зависимостей выигры
ша от числа позиций сигнала вместо аналитического определения
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экстремума этих зависимостей, а также использован іряд других 
упрощений и допущений, основанных на инженерном подходе к 
требуемой точности решений. Такой подход позволил получить для 
представляющих интерес зависимостей простые математические 
выражения и построить их наглядные трафики. Эти материалы дос
тупны для инженеров и могут быть использованы непосредственно 
при проектировании СПДИ.

Большое практическое значение имеет проведенная в настоящей 
работе оценка классов СПДИ с МЧМ и МОФ.М. Прежде всего, 
результаты этой оценки показывают, что оптимальными (в клас
сах, подклассах и т. д.) являются .міногоіпозицион'ные СПДИ. Выиг
рыш в цене и (или) эффективности таких СПДИ перед широко рас
пространенными бинарными может быть достаточно существен
ным. Если учесть масштабы распространения СПДИ, то замена 
бинарных СПДИ м ін о г о п о з п ц и о ін ін ы ім и  сулит большой экономиче
ский эффект. Хотя критерии оценки и не учитывают сложности 
технической реализации аппаратуры, проведенный в настоящей 
работе обзор (приложение 2) показал, что сложность технической 
реализации многопозиционных СПДИ того же порядка, что и би
нарных. Во всяком случае бытующее мнение о чрезмерной сложно
сти мноігопозіиціионіных СПДИ следует признать сильно преувели
ченным.

При формировании критериев оценки СПДИ, а также эвристи
ческом выборе для анализа наиболее перспективных классов, под
классов и т. д. большое значение имеет глубокое 'понимание прин
ципов построения и функционирования СПДИ в целом и ее отдель
ных элементов, классификации СПДИ, функциональных зависимо
стей между внешними и внутренними параметрами СПДИ. Эти 
вопросы рассмотрены в настоящей работе с единых методических 
позиций и, по нашему мнению, будут способствовать устранению 
накопившихся к настоящему времени неточностей и неоднознач
ностей как в трактовке существа вопросов, так и терминологиче
ского характера.

Настоящая работа является, по существу, первой работой по 
оптимизации СПДИ на основе критериев цены іи эффективности. 
Естественно, что целый ряд вопросов освещен в ней не с той сте
пенью полноты, какой они заслуживают. Это, по-видимоіму, и не
возможно сделать в рамках одной работы или вообще усилиями 
одного человека. Поэтому автор очень надеется, что предложенный 
им метод будет развит в других работах. С этой точки зрения пред
ставляет большой интерес определение основных перспективных 
направлений дальнейших исследований. В самом общем виде цель 
дальнейших последов аліи й можно сформулировать как нахожде
ние, уточнение « приведение к удобному для использования виду 
(аппроксимация) функциональных зависимостей между внутренни
ми н основными внешними параметрами СПДИ. К числу внешних 
параметров СПДИ, для которых функциональные зависимости 
практически неизвестны или известны весьма грубо, относятся на
дежность, скрытность, секретность, сложность аппаратуры, ее вес,
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объем и стоимость. Не івнолне даже ясно, какими мерами измерять 
некоторые из этих параметров, таи что здесь тоже 'предстоит боль
шая работа.

В уточнениях и надлежащей аппроксимации нуждаются, в пер
вую очередь, функциональные зависимости для іпоімехоустойчиіво- 
сти. В настоящей работе помехоустойчивость оценивается вероят
ностью сбоя единицы информации (РСбеи)- Однако, как показано 
в гл. 3, эта мера 'Помехоустойчивости является удовлетворительной 
лишь при выполнении определенных условий. Кроме того, 'боль
шинство выражений для помехоустойчивости получены в предпо
ложении неискажающего КС, что часто оказывается нереалистич
ным. 'Поэтому важной задачей является получение выражений для 
помехоустойчивости с учетом АЧХ іи ФЧХ КС. В настоящей рабо
те изложены основные общие соображения о методах определения 
помехоустойчивости с учетом АЧХ іи ФЧХ КС, а также проведено 
вычисление помехоустойчивости для СПДИ с МЧМ при аппрокси
мации КС в виде ИПФ. Требуются дальнейшие исследования в 
этом направлении с целью усовершенствования методики учета 
влияния АЧХ и ФЧХ на помехоустойчивость и вычисления помехо
устойчивости при различных АЧХ и ФЧХ. Выражения для помехе 
устойчивости имеют, как правило, сложный характер, содержат 
не аналитические функции и т. д., что затрудняет их использование 
для аналитического решения задачи оптимизации ОПДИ. Поэтому 
аппроксимация этих выражений представляет актуальную задачу.

Весьма актуальны исследования, направленные на получение, 
уточнение и аппроксимацию выражений для помехоустойчивости 
с учетом помехоустойчивого кодирования. Оценка СПДИ по кри
териям цены и эффективности с учетом помехоустойчивого коди
рования и сопоставления с результатами оценки для простого ко
дирования позволила бы произвести обоснован ну ю оценку целесо
образности применения различных видов помехоустойчивых кодов.

Большой интерес представляет оценка СПДИ по критериям 
цены и эффективности для случая применения широкополосных 
сигналов. Сравнение полученных при этом результатов с резуль
татами, полученными для узкополосных сигналов, позволило бы 
более объективно оценить истинную ценность широкополосных сиг
налов и целесообразные области их применения.

В настоящей работе наиболее полно рассмотрен класс СПДИ 
с МЧМ. Однако и в этом классе рассмотрены далеко не все моде
ли. Другие же классы СПДИ (кроме МОФМ) вообще не рассмот
рены. Следовательно, имеется обширное поле исследований клас
сов и моделей, не рассмотренных в настоящей работе. Представ
ляется наиболее интересным рассмотрение класса СПДИ с 
МЧОФМ, так как можно предположить, что в этом классе объеди
няются достоинства классов СПДИ с МЧМ и МОФМ.

Широкое поле 'исследований открывается в области оценки раз
личных классов СПДИ при неоптимальных и субоптимальных 
ДК'Ои и сравнения результатов с результатами, полученными при 
оптимальных ДКСіи. Таким образом можно было бы оценить це-
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лееооб'разіность (или нецелесообразность) замены неопгамальных 
или субоптіимальіных декодеров оптимальными.

Перечисление напраівлений дальнейших исследований іможно 
было бы продолжить. Однако вряд ли имеет смысл пытаться соз
дать полный их перечень, в процессе развития он неизбежно будет 
корректироваться ;и дополняться. Важно, что формулирование ак
туальных направлений может .проводиться целенаправленно, по 
мере того как возникает необходимость оценки (оптимизации) 
СИДИ применительно к тем или иным условиям ее работы.

Оценивая взаимосвязь существующих научных направлений об
щей теории связи — теории кодирования и теории потенциальной 
помехоустойчивости — с развитой здесь теорией оптимизации 
СПДИ, можно прийти к выводу, что указанные научные направле
ния следует рассматривать как инструмент для получения функ
циональных зависимостей между внутренними и основными внеш
ними параметрами СПДИ. Оценка же целесообразности той или 
иной структуры кодеров іи декодеров может быть проведена толь
ко в рамках общей теории оптимизации.

Наиболее общий итог настоящей работы состоит в разработке 
сенов теории оптимизации СПДИ по критериям цены и эффектив
ности, которые базируются на концепциях системотехники и иссле
дования операций. Наиболее важной общей чертой этих критериев 
является их универсальность и возможность развития и совершен
ствования без необходимости пересмотра исходных идей.



ПРИЛОЖЕНИЕ 1

НЕКОТОРЫЕ МАТЕМАТИЧЕСКИЕ ВЫКЛАДКИ, ОТНОСЯЩИЕСЯ 
К ВЫЧИСЛЕНИЮ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ 
С УЧЕ7ГОМ АЧХ И ФЧХ КАНАЛА СВЯЗИ

Вычисление у 'е i(q, k)

Величина y'ci(q, k) есть составляющая отсчета на выходе t-го субка.нала от 
сигнала k-й позиции, переданного на q-м тактовом интервале. Поскольку в каж
дом субканале учитывается действие совокупности компонент от сигналов, пе
реданных ;в пределах :+s тактовых интервалов, то целесообразно вычислить 
y 'a(q ,  k) в виде двух взаимно ортогональных составляющих. Тогда синфазная 
и ортогональная составляющие от всех Z)=l+.2s компонент вычисляются по фор
мулам:

S

,, '(sin)„_  
Ус2і — s уГ п) (?. *)

q=~s
s

. /(cos) _  
»c2t — V yJf0S) (?• k)

q=—s

(ГІ1.І)

а суммарный отсчет у с2(- равен

уш =  ] / и Г Т  +  К Г Т . (П1.2)

Отклик на выходе і-го субканального фильтра в момент времени t опреде
лится из выражения

t
Усі ІЯ, Щ =  j  у<£>х (x — qx) gi  (t — х) dx, (П1.3)

О

где Увых ( 0 — сигнал k-h позиции на выходе КС; gi(t)  импульсная реакция і-го 
субканального фильтра.

Представив решение (П)1.3) в виде двух взаимно ортогональных компонент 

Усі(Я> k ) = y [ s} n ) {q, k) sino)£ (т — t) +  4 i 0S) (Я, Щ cos ü)j ( t  t) , (П1.4)

найдем искомые значения (/c(£sin- (q, k)  и y c^ os^(q, k), как

(q , k) =  [ 4 f n> (9, *)]<=T ;

y'JiC0S)( y , k ) = [ y ^ s ) (q , k ) } t= T. (П1.5)

Поскольку субканальные фильтры полагаются оптимальными для неиска
женных сигналов, то gi(x)=y^>(x—х). Следовательно, gi( t—х)=г/<‘)(т—t+x).

Полагая у^Ці)  =  sin(o>iH-<pi), получим gi( t—х) =sin[coi(t—£+х) +
+Ф<]. Подставляя это значение gi ( t—х)  в і(П1.3), приведем его к виду

t
Усі (Я, k) =  j  y[kJx ( x — T) sin [coj (T  — t X) +  (fi]dx. (П1.6)

0
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Значение у^ъа.^)  определяется (5.23) с учетом (5.24) и (5.25). Использовав 
эти выражения, получим из (П1.6)

Uzi ІЯ, Ь)
Л
2 л Л < - ‘>

SU) si ZI (q, k, x)X

X sin  [to* (x — q X) +  Ф*) s in  [(0 ,- ( t  — t +  x) +  ф £] dx +  
i 4 c

j  2  (— l)c(,) ci zi (q, k, x) cos [mH *  — 9 T) +  q>*] sin [cot(t—•/+ * ) + <p,-]dx|,
о 1=1 )

(П1.7)
где значения s(l),  c(l) и Z i ( q ,  k, x)  сведены в табл. П1.1, а анк  и авк опреде
ляются (5.25).

Т а б л и ц’а П 1.1

1 1 2
3

4

5(0 0 0 1 1

С (Г) 0 1 1. 0

zt (q, k , X) анк (x — qt ) aBk ( x ~ q  T) aHk{x — %{\+q)} aBk I*“  T (1 +  <7)1

Произведения вида sin a sin |3 и cos а sin ß в подынтегральных выражениях 
(П1.7) после тригонометрических преобразований представим в форме:

sin [со* (X — q X) +  ф*] sin [со,- ( t  — t +  х) +  cp,-] =
1

=  —  {cos со, (т — ^)[cos(p(&, i, q) cosAco(£, i) x —

— sin ф (k , i , q) sin Aco (k, i) x] +  sin со, (т — t) X 
X[sin<p(6, i', q) cos Aco (k, г )х  +  созф (й, i, q) X 

Xsin Aco (k, i) x] — cos [Q (k, i) x. +  ф (£ , i, q) +  co£ ( t — <)]} =  n ss; 
cos [со* (x — q T) +  Ф*] sin [со,- (T — t +  x) +  ф,-] =

=  {— cos со,- (r — t) [cos ф (k , i, q) sin Aco (k, i) x +

~)-зіпф(£, j, q) cos Aco (k, i) x ] — sin со, (т — t) [sin ф (k, i, q) sin Aco (k, i ) x  —
— совф(/г, i, q) cos Aco (A, i) x] +  sin [Я (k, i) x  +  ф (k, i, q) -[- щ  (T—^)]}= n cs.

Aco (k, i) =  со* — со,; Q (.é, r)=to*+co,-; ф (6, i, q) — щ — ф£— a>kqX;
где ф(&, i, q) — ф* +  ф,- — со* qX.

Подставляя полученные значения П*,8 и n cs в (П1.7) и учитывая, чго при 
условии (cofc+co;) S> (cos—сое), i, {т}, которое здесь полагается выполняю
щимся, членами в П88 и ПС8, содержащими в аргументе при cos или sin слагае
мое й  (к, і)х, можно пренебречь, поскольку они приводят к интегралам от быстро- 
осциллирующих функций, получим *)

') Здесь оібъединены члены, содержащие в качестве сомножителей соответ
ственно sin со, (т—t) и coscoj(T—t). Это сделано с целью выделения синфазной 
и ортогональной составляющих Уа(я, к). Кроме того, изменен порядок сумми
рования и интегрирования.
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Усі (q, k) =  —  {sin<p(6, /, q) 
4л.

‘t I
У  (— 1)Ŝ ' j* si zi (q, k , x) cos Дт (k, i) xdx -

\_i=i

У  (— 1)C )_rl j ci zi (q, k, x) sin Am (k, i) xdx]
i=i

-j- cos Ф (k, i, q) V  (— l)s(f> j si zi (q, k, x) sin Дш (k , i) xdx +
1=1

I xdx
1=1

sin о)f (T — t) ++  ^  (— J ci zt (q, k, x) cos Am (k, i)

4

^  (— l)s(,) +  1 I  si zi (q, k, x) X 
. 1=1 о

t
X sin Am (6, г) xdx -j- У] (— i ) ^ ^ 1 J  ci zi (q, k, x) cos До) (k, i)xdx

+  — | s in cp(é, i, q)

+  cos Ф (k, i, q)

1=1

4

У  (— l)s(i) J  si 2; (q, k, x) cos Am (k, i) xdx +
1=1 

t
У  (— l)c<, )+ 1 J  ci zi (q, k, x) sin Am (k, i)xdx
1=1

cos со; (t — t) . (П1.8)

Из (№.8) видно, что выражение для ya (q ,  k)  приведено к виду (Ш.4) и 
значения у ^ ' п  ̂ (q, k) .и y ^ os  ̂ (q, k) есть не что иное, как коэффициенты соот
ветственно при sin со, (т—t) и cosm<(T—t) а і(ПЦ.8).

(‘ si ] sin ]
Для приведения интегралов в (ГШ.8) к виду ) . \(ах) |  (bx)dx., решение

которых имеется в справочниках1), произведем подстановку х—qx=y  для /=  1; 2 
и X—т(1+ q ) = y  для /= 3 ; 4. Кроме того, используя (П1.5), положим верхний 
предел в интегралах в і(П 1.8) равным і = т. Тогда после преобразования получим

У ^ ' а) (Я, * )=  | sin ср(*, i, q)
4 1 

У  (— l)s(i) (Jx cos Am (k, i) yi -f-
/=1

+  J2 sin Am (k, i) yi +  У  (— l)c(/)+1 (J3 cos Am (k, i) yi — d4 X

X sin Am (k, i) yi)

1=1

+  cos ф (k , i, q) У  (— l)s^* (J2 cos Am(é, i) yi-
1=1

-J j sin Am(&, i) yi) +  ^  (— (Jicos Am(é,0 vi+>/3 sin Am(£, i)yi
i= l J

J) Например, в справочнике Гр а д  ш т е й н  И. С., Р ы ж и к  И. М. Таблицы 
интегралов, сумм, рядов и произведений. ГИФМЛ, 1963..
11— 23 9 3 0 5



у ' 1с05)(д, k) =  —  s i n c p ( f t ,  i, q)
An

V  ( —  l ) s <, ) + 1 (J2 c o s  A c o ( f t ,  0  yi  —

, ( П 1 . 9 )

/=1

- / i S i n  Д о з  ( f t , i) yi)  +  V  ( —  1 ) с ( г > + !  ( У 4  c o s  Д о з  (ft, i) yi  +  J-лХ

X  s i n  A c o ( f t ,  i) yi)

1= 1

+  c o s < p ( f t ,  i, q) V ( —  ( ^ i  c o s  Ä C D  (k, i) Y /  +

1= 1

+ 7 2 s i n  Д о з  ( f t ,  г )  у г )  + У ,  ( —  1) '
c ( / ) + l

( ■ /3c o s A o 3( f t , i ) Y / — J 4s i n Ä 03( è , i ) Y <

/=i
г д е

Ji =
1

Aco(ft, і)-  { s i n  Д с о  ( f t ,  i) ß /  s i  aik$l  —  s i n  Л о з  ( f t ,  i) yi  s i  а ikyi  +

+  —  [ c i  ( Д о з  ( f t , i) +  а ik) ß (  —  c i  ( Д о з  (ft, 0  — aik)  ß /  —  c i  ( Д о з ( * ,  i) +  

+  Ulk) у I +  C i  ( Д о з  ( f t ,  i) —  a Ik) у / ] }

{— c o s  Доз (ft, i) ß; s i  а /fcß/ +  c o s  Доз (ft, i) у/ s i  аik'yi +__1__
A c o ( f t ,  ; )

+  —  [ s i  Д о з  (ft, i) +  aik) ß /  —  s i  ( Д о з  (ft, i) — aik)  ß /  — s i  ( Д о з  (ft, / ')+

V ,=
1

A o 3 ( f t ,  » )  

1

+  « / f t )  У /  +  s i  ( Д о з  ( f t ,  i) —  а « )  у г ] }

{ —  c o s  Д о з  ( f t ,  » )  ß ;  c i  a j f c ß j  +  c o s  Д о з  ( f t ,  i) yi  c i  а / f t Y /

[ c i  ( Д о з  ( f t ,  t )  +  a ( f t )  ß ;  +  c i  ( Д о з  ( f t ,  i —  а ; * )  ß (  —

—  c i  ( Д о з  ( f t ,  0  +  а / * )  yi  —  c i  ( Д о з  ( f t ,  i) — a / A )  Y / ] }  

1
-  {sin Доз (ft, i) ß( ci a/ftß( — sin Доз (ft, i) yt ci a.[ky tДСО(А, f)

— [si (Доз (ft, i) +  a  Ik) ß/ +  Si (Доз (ft, i) — a tk) ß, — 

— si (Доз (ft, i) +  alk) y t — si (Дсо (ft, i) — a lk) y<]}

(П1.10)

Значения у , iß;, a;ft сведены в табл. П1.2.
Т а б л и ц а  П1.2

1 1 2 3 4

У1 — qx — q x - T ( l  +  9) - T ( l + 9)

ß/ t ( l - q ) T(1 — </) — qt -< 7T

«/ft «HK « bk aHk a B k
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Выражения для к) и у c[cos^(q, k), как легко установить из (П1.9),
могут быть записаны в форме

#c£Sin)(<7- k) =  ^  [si" ф (£, *'■ Я) Аг +  cos ф (k, i, q) A 2] 

£/c[cos) (q, k) =  ■—- [ — sin ф (k, i, q) A2 - f  cos ф (k,i, q)A1]
(П1.11)

где

Ai  =  (— l ) s<() (Ji cos Aco (k, i) y t +  J2 sin Ao) (k , i) y*)+
t î

4

~r ^  (У3 cos Aco (ß, i) yt — y4 sinAco(^, i)yi)
/=1

4

A2<= ^  (— l) s(?) (J2 cos Ao) (k, i) yt — sin Aco (k, i) y i ) +

(П1.12)

1=1 
4

-Г 2  V CU) (J4 cos Ä0) (*• 0  Yi +  Js sin Aco (k, i)y,)
1=1

Из (П1.11) видно, что определение c/c(<sin) (<7, к) и #j£C°S> (Я> k)  сводится 
к вычислению Лі и Л2, <а также q»(k, і, q).

Выражения для A t и А 2, используя (ШЛО), (П1.12) и табл. ГИЛ, можно 
записать в компактной форме следующим образом:

"̂toibrSS і’!А1 (І'>[ІЗ<- ,)Р<л',,г’'' ’Ч і & '> фі х
j = 1 1=1 L/-==l

1 VA (Л1)(/>7-г)
X (alr) +  —  2 J  ( ~  D 4 Чги)

4 4 Г~ Х r  2 [-  (П1.13)

*-=<br EE *>*'«■>/=i f=i

ХФ/ (air ^  ( -  i)11

r= 1 

(A,) </. I, r)
М Ы

r= 1

В (П1.13) обозначено £г—Aco (k, i)yt, значения функций b, f, Ф и h сведены 
в табл. Ш.З, их аргументов — в табл. П1.4, а коэффициентов р и г| — в табл. 
ПІ.б и Ш.6.

Для определения истинных значений аргументов функций b, f, Ф и h сна
чала с помощью выражений ,(3.44) и (3.45) определялась величина

А со (к, і) =  —  (к —і) (1 +  е). (П1.14)
т

М * 307



Т а б л и ц а  П 1 . 3

/ 1 2 3 4

(х) COS X sin X COS X sin X

Ь]А^  (х) sin X COS X sin X COS X

Іі W sin X COS X COS X sin X

Фі(х) si X si X С І  X С І  X

hj (X) С І X si X si X si X

Т а б л и ц а  П1.4

r 1 2 3 4

hr A(0 (k , І) ß; Aco(è, I) Y; — —

<4r <Xlk$l а 1кУ1 — —

Xlr [До>(Дг)+а,* *] ß; [Да>(М — a lk] рг [Дш(£,і) + “ /*] Уі [Дш(А,0— aik] Уі

Полученные с учетом (П1.14), (5.25) и табл. Ш .2 значения аргументов све
дены в таібл. П1.7.

Таким образом, значения у'с^ ' п) (q, к) яу'с[-cos) (q, к) определяются по 
(ПІЛіІ) с учетом (П1.13) и і(Пі. 14) и таблиц Ш .З, ГИД П1.6 и Д1.7. Как видно, 
вычисления получаются весьма громоздкими и поэтому следует рекомендовать 
проводить их на ЭВМ. Некоторое упрощение вычислений возможно на основе 
использования установленных из анализа табл. Ш .7 равенств:

£і — ІЗ — £4; Sil =  ?2Ъ Sx2 =  £22 — £31 — hi> 
£32 =  $12

(П1.15)

012 — o3i; oa2 — 0 « ; X13 — Хзъ X23 — x « ; Xi« — Хзгі X24— X42

В частном случае, когда сигналы удовлетворяют условию ортогональности в 
усиленном смысле1) (8=0), вычисления существенно упрощаются. Значения

*) Как пояснялось в § 6,1, условие ортогональности в усиленном смысле тре
бует, чтобы частоты сигналов были кратны 1/т. Тогда K>hq't=2nnq, k ^ { m } ,  где 
и= 1, 2, 3..., а <p(k, і, я)=щ>к—Фі—®4<7Т=фл— —2nnq. Если к тому же нало
жить условие отсутствия скачка фазы при смене позиции сигнала, а канал по
лагать стационарным, то фь—ф<=0. Вэтом случае sin <p(k, i, q)=0, cos <p(k, i, q)  =  1

А Аи, как видно из (ПІЛіІ), y'J3in) (q, y'\cos) = ( k ,  q) - Ц  Учитывая, од-
* An c ' An

нако, что условие кратности частот сигналов величине il/т, а также стационар
ности канала ® реальных условиях часто не выполняется, ограничимся наложе
нием условия е=0.
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Функции б и /  для этого случая представле
ны в табл. Ш .8. Обращаясь к /П1.13/, легко 
установить, что при вычислении А х в этом 
случае все члены при у =2; 4 обращаются в 
нуль и, кроме .того, обращается в нуль про
изведение /іФь Аналогично при (вычислении 
А г в нуль обращаются все члены при у'=1; 3 
и произведение /4Ф4. С учетом сказанного 
для случая е= 0  -вместо /ГТ 1.13/ получим

Т а б л и ц а  П 1 . 8

У 1 2 3 4

1 0 1 0

0 1 0 1

fi 0 1 1 0

Аі
А со (k , i) bJ

(= 1

(— 1)Р< l) а’ 3’ г) Ф3(аіг) +  X
г =  1
4

X
/ =  1, 3 г =  1

Ло — У
-  2

Дсо (й, г')
1=1 Lr=lS ' - "

р(Лг) (Л2.Г) ф 2 f(Ĵ  f i x
. (П1.16)

X S  5 ] ( - 1)Т,М*) ( и ’Г)А2(Ы
/= 2 ;  4 г= 1

Вычисление А х іи Аг по (іПІ.16) с учетом -(П1.14) и і(іП-Ы5) дает: 
х .

2я (k — T) 2С1 022 ~  2С1 012 +  С1 011 ~  СІ °21 +  С1 032 ~  C1 °42 +
+  2сі yvu  — 2сі Хгз — сі Х12 +  сі Ъ і — сі Хз4 +  сі Х4з)

X
(Ш . 17)

)

А 2 =  (2si 022 “Ь 2si 012 — si 0ц  — si 021 — si 032 — si 042
2зг (k — г)

+  2si Xu — 2si X23 — si X12 +  si X21 — si X34 +  si X4s)-

Значения у ^ ' П̂(Я> Ю и y j f 0̂  (q, k) вычислялись в настоящей работе при 
sin <p(k, i, q) = 0 и cos-qj/è, i, q) = l, так, что Ai и А г определялись по (П1.17).

й “ " < * ■ * » -= "
/ ( s i n )

i (q. k ) (П1.18)

Методика вычисления Рсб.э.с'Ц, т], k)
Значение Рсб.э.с(і, k) определяется выражением1) f 1-68] по ф-ле '(5.46)

ff»i+ т2 
2тхт2^сб.э.с (*> == Q

, mi — т2 f
ІУ™  2т1т2 '

A i - K k  \
1 exp (  '2 т 1 +  ,П2 \  , I

тхт2 1 1 ® teH J 1Усіі

2 2 ті  — mi
(П1.19)

*) Здесь и далее ради упрощения индексов обозначено у ^ =і, так что і-й 
субканал является рабочим, а к -й —'пустым.
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С / t2 -f- а 2 \
В (П1Л9) Q(a, ß) =  \ t exp I — ---------- I lo(at)dt  — табулированная Q-функ-

ция [168, 10, 42], a h ( x ) — модифицированная функция Бесселя первого рода нуле
вого порядка. Величина р с 2 і  —  суммарный отсчет н,а выходе і'- г о  (рабочего) суб- 
канала, определяемый (Пі1.2). Величины т і и от2 в !(П1.19) характеризуют по
мехи всех видов, в том числе переходные, и определяются следующим образом 
([168] ф-ла (6.4(4)):

2 . +ПІ <
! _ у2 I у2
! —  ^ П І  “Г  * ] - 2  / '

Jn ik
v*2
■"nt/г (П1.20)

"*nik "‘щк
В свою очередь, входящие в і(Ш.20) величины 2 2пь 2 2nk, 2 2пі* и 2 *2піь 

определяются выражением ([1іѲ8], с. 105)

2п(. — ^пі> ^nk — X ^k, h nik— XniXnk, X niYnk, (П1.21)
где Jfn , УПф,<ре{», k ) — некоторые функции взаимно ортогональных состав
ляющих помех в Iі- и к-и субканалах, зависящие от вида модуляции, способа 
приема и т. д.

Следовательно, для вычисления Р Сб.э.с(і, к)  по (ШЛ9) необходимо опреде
лить функции ^ Пф, Ynф . Для этого приведем оператор демодуляции к канони
ческому виду '([168], ф-ла 1(5.41))

Zki =  (xci +  X n i f  -f- (yci +  Y ni)2 — x f lk — Y^k t (П1.22)

где Xd, У а  — взаимно ортогональные составляющие сигнала в t-м субканале.
В нашем случае оператор демодуляции имеет вид

Zfti =  (xci -j- Хп))2 -f- (Усі “Ь Упі)2 (xck 4“ xnk)2 (Уск “Ь Упк)2, (П1 ■ 23)
где Xck, Уск— взаимно ортогональные 'составляющие переходной помехи в /г-м 
субканаяе; хлі, упі и хпи, y ak— взаимно ортогональные составляющие флуктуа-

ционных помех соответственно в t-м и 
к -м субканалах.

Согласно принятым в п. 1 настояще
го приложения обозначениям имеем

хсі— У > Усі= f/c2/0S* >

xck=yJzk' '>'’ УсЬ= y J z k ^ »  (П1.24)

Для (приведения /ІП1.23/ к канони
ческому виду ДТЫ.22/ воспользуемся ме
тодикой, развитой 'в [168] 'для 'случая, 
когда переходные помехи однозначно 
определяются сигналом. Именно, если в 
і-сигнале субканале вектор сигнала имеет 
значение ѵ С і , то в к - и  субканале вектор 
переходной помехи равен ѵСк=Х0кі Ус і , 
а угол между векторами v Ck и уСі ра
вен фкг- Разлагая X0ki на ортогональные 
составляющие Хкі и Х*>ч, получим

т*/--9------ k̂i
X0ki  =  V 'Xki *ёф/г£ =  "^7  •

(П1.25)
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Теперь можно определить взаимно ортогональные компоненты векторов ѵ С і  

и vck, приведенные к -некоторой системе декартовых координат х, у. Соответст
вующие построения выполнены на рис. 01.1, откуда легко получить для xCk 
и усk из (ПИ .23)

xck — h i xci Яд,,- Усі'< Уск— 4- Я̂ ,- Xci (П1.26)
В нашем случае значения x Ch, yck и х сі, у сі определяются (П1.24). Это 

позволяет формально определить Я и  Я**; из (П1.24) и (П1.26), сведя, таким 
образом, задачу к рассмотренной ів {168]:

h i  —
у ^ у ^ + у ' ^ у ^

Усіі
hi  —

..'(sin) '(cos) ./(cos) ./(sin)
»CS,- »c2ft »cZi УсЪк

y'cli
(П1.27)

Согласно {168, с. ІІ42] Zki в каноническом -виде запишется так:

Zk,i — +  ■
хпі Яд,- Уnfe h l  Xjik

1 ~  l̂ki )
Усі ■

Упі Яд- хл к “Ь Я ki У-лк

1 КОкі

Чі
_I Яofej У лк

Я ki
h k 1 xnk ЯоАі̂ п kj h i

1 хп k I , . У лк ЯскіУлі
Л OKI f* Q k  I

1 — Я?О ki
) 2 
KOki

Сопоставляя (П 1.28) с (JT1.29), получим

Хп
^пі h i  У лк U  і хлк

1 — Я;
Улі --

Упі Я ы хпь Я ki ynk

О ki 1 ^Ofet

Чі

Х л к  =

Ѵлк

hin • Упк -
hi

h k i хп к h k i xni

1 — Я;

Чі
h k  i xnk '

h i
h k

0 ki

" У лк ЬкіУлі

1 Чкі

(П1.28)

(Ш . 29)

;
Подставляя значения Х„і, X„h и Упь из (П1.29) в (П121), получим, учиты

вая, что [168, ІѲ 6 ]х піупі =  хпкУпк =  0 ,  х 2 Пі =  г/2 п і  =  о2і, x2nh=y2nk =  e2h, где о 2 *, сг2ь —  
дисперсии (мощности) помех соответственно в і- и ft-м субканалах:

о?
1 1 +"ni

( 1 - С і ) 2

y2
z nfc — 1 1 +  ki<М01

er?

а?

Ok_
<П

а,-1 + ̂ok i о ~ 2 „ [ h t P n k i + h i Pnfei]Ok

n̂ki
0  +^ofet) a i ° k  [ h i P n k i  + h j  Pn k i \  ~ ^ o k j  ( a \  +  a k )  

hki  ( l  — Ядki)2

( 1 +  ^Oki) а і°к [ h i  Pnft« — hiPnki\у* _  ■̂nki
hk i  ( l  h k i ) 2

)

. (П1.30)

.
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В  (П 1 .3 0 )  в в е д е н ы  о б о з н а ч е н и я

Pnki —
хліхпк
аЮк

Упі Упк 
OiOk

РпкГ
xnI Упк
am

yniXnk 
a iOk

(П1.31)

из которых видно, что pub, и p*nfci — коэффициенты взаимной корреляции соответ
ственно между синфазными и ортогональными составляющими помех в і- и к-м 
субканалах.

Таким образом, задача сведена к вычислению Л*,- и X*ki по (П1.27), а также 
диспе-роий о2і и о2і  и коэффициентов взаимной корреляции рп*, и р*пы. Вхо
дящие в (П1.27) величины 'Определяются по (ШЛ) и (П1.2), а их составляю
щие— по (ПЫ;1) с учетом (іПІ.13), :(ШЛ4) и табл. П1.3, Піі.б, П1.6 и П1.7. Для 
частного случая ортогональных сигналов (П.1.11) вычисляется с учетом (П1Л7) 
или по (П1.18).

Для определения рплг и р*пы необходимо вычислить функции взаимной 
корреляции

Кпкі (0) — хпі хпк — УпіУпк> Kjiki: (®) — хпіУпк,— Упі хпк• (П1.32)

Это можно сделать следующим образом. Представим помехи на выходе і- и к-то 
субканальных фильтров в виде:

h  (0 =  хПі sin (сail +  Фі) - f  упі cos (сна +  ф{);
(0 =  хпк Sin (<ü/(£ -)- фк) “Ь Упк COS (CDß£ -ф- фй) •

Функцию взаимной, корреляции между ^i(t)  и учитывая (П1.32), за
пишем в форме

Kxnki (°) =  ЬШ к(()  =  Knki (0) cos [А(О (k, i) t - f  Дф (к, /)] —

— -̂ п*£ <°)sin [Дсо (*> 0  ̂ +  Дф (к, /)], (П1.33)

где Aa>.(k, i )=  cos—ан, Дф(й, t) =<pÄ—фі. Затем следует вычислить КЪакіЩ и 
сопоставить полученное выражение с (П1.33), откуда и определятся Кпііі(О) и
K*nftil(0).

Согласно [66] в нашем случае для .момента стробирования t = %

т т
Пкі (°) =  j  j  в  (у ~  X) gh (у) gi  (х) dxdy, (И1 • 34)

о о
где B ( z ) — функция корреляции помех на выходе КС; gi(l)  импульоная реак
ция /-го субканального фильтра при t=l.

Для рассматриваемой здесь аппроксимации КС в виде узкополсюнѳгѳ ИПФ 
справедливо [66]

В  (z) =  —  Дсо 2л

ДО)
sin —  Z 

2
Дсо ■ cos со„ z , (П1.35)

где Дш = сов—сон; соц — центральная частота ИПФ.
Подставляя значение В (г) из (П1.35) в (П1.34), а также полученные в п. 1 

настоящего приложения выражения для gj(l),  используя формулу для произ-
Дсо Дш

ведения вида sm а cos р с учетом равенств о)ц=№н+ ~ ^_ =<ов— , получим
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2 т т

къ Tiki (°) =  2л 1  j*sin (T ~  у) +  ф*1sin f“ £ (T *) +  Ф;1 x
о  0

. .  s i n cOg (у x) sin Ö)H (у x) , ,
X --------------------------------------------dxdy.

y ~ x
(П1.36)

Применяя подстановку y—x=z,  после преобразований приведем (П1.36) к виду

п Ы  ( ° )  =  ^  { \  Sin  [COt (Т — X )  +  ф,] Sin [C0ft (т —  X )  +  фА] X

х — х

X J  cos щ  г
— X

SU! С0п2 — SinWoZ
dzdx

ь

f  sin [ш(-(т — X )  - f  фЛ X

С— X

I ”
. . sin совг — sin сонг

X cos [сод. (т — х) +  ф*] \ Sinead-------------------------- d z d x ) .  (П1.37)

Разлагая в (П.1.37) выражения вида sin а sin ß и sin а cos ß, где
т

а=сОіі(т+х) ß =  cos. (т—x)+(fh  и пренебрегая выражениями вида J  .
Г cos 

sin
о

х — х
Г cos I sin coBz—sin mHz

[Q{k, i)x-j-2(p(k, i)—Q(k, i)x]f(z)dx, где f ( z ) — I . \ щ г ---------------------- dz,
J sin ) z

— X

Q(k, i) = a>h+a>i, 2ф(&, () =  фь+Фь поскольку они являются интегралами от быст- 
роосциллирующих функций, получимг* cos I

\ } [й (k , i) X - f  2ф (к, і) — Q (k, i) х] f  (z) dx, где f  (z) =
J sin

r COS i s i n  (0BZ — s i n  COHZ , ,
=  I . }g)£Z-------------------------- dz, Q(k, l )= Щ+СО;, 2ф(к, 0 =  фА+ф».

J  s i n  I z

Xznki (0 )= — (Л +Л ), (П1.38)

где
Jt =  J  cos {— [Дш (k, i) X - f  Дф (k, t')] +  Доз (k, i) X) X 

o
x — x

r  S in  COBZ —  s i n  Cl3HZ
X l cos щ  z -------------------------- dzdx

— X  

X

J2 =  — j* sin {— [Дсо (k , i) X +  Дф (k, i)] +  Доз (k, i)x} :

p Sin (0BZ — sin (0HZ
X J sinco jz-------------------------- dzdx

(П1.39)
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cos]
Разложим в (П1.39) . \ (у), где у = —[Ao)(£, і)х-\-Ау(&,. L)]+Aa(k, і)х поsin)

cos \
формулам для . } (a + ß ) , где a = —[lAoxfifc, i)r+Ay(<k,. i)], sß=A<o(A, i). Тогдаsin I

«- Ь—Л
Jx — cos [Дсо (k, i) X +  Дф (k , i)] J  cos До (k, i)x j* X

X cos co*zA (z) dzdx •- sin [Дсо (k, i) T +  Дф(*, г)] X

X
ь--A

J  sin Дсо (k, i)x J" cos a>fc zA (z) dzdx,

J2 =  ~  cos [Aco (k, i) X +  Дер (k, i)] j" sin Дш (k , <)] X j"
О — X

X sin со*гД (г) dzdx +  sin [Aco (k , i) x +  Acp (k , i)[ x

X

X
t I.--X

J  cos Дсо (k , i) X J  sin со* zA (г) dzdx

где
A (z) =

— X

sin G0BZ — sin COHZ

(П1.40)

(П1.41)

Сопоставляя (П1.38) с (П1.33), учитывая (П1.40), а также полагая в 
(П1.33) t = X, получим

Knki (0) —4л

ь С--А,
J  cos Дсо (k , i)x j* cos со* zA (г) dzdx —

j" sin Aco (k, i)x J* sin go* zA (г) dzdx

Knki (0) =  — 4л
j* eos Aco(£, i) X j* sin со* zA (z) dzdx

(П1.42)

Ь l--A
+  j" sin Лсо(&, i) X j* cos co*zA (z) dzdx

)

В ычисляя внутренние интегралы в (П1.42) с учетом !(П1.41), после преобра
зований получим
т— X

J* cos со* zA (z) dz =  si aBk (т — x) +  si aHk (x — x) +  si ßB4(r — x ) ~
— X

— si §Hk ( X ~ x ) +  si aBk x + s i a H k x +  si ßB4x +  si $Hk x
X — X

J  sin CO* zj4 (z) dz =  ci aBk (x — x ) ~  ci aHk (x — x) — ci ßBÉ ( x — x)-f-
— X

+  ci ßB4 (X — x ) ~  c i a Bft* + c i  a / / k x + c i  ßB* x - c i  ßB4 л;

, (Ш .43)
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г д е  с о г л а с н о  (5 .2 2 )

‘■Bk ■ Ш&, GlHk — Cöfc - (П1.44)

а ßeji и f)Hk определяются выражениями:
$Bk =  a> в +  <•>*; $Hk =  a k +  (üH. (П1.45)

Подставляя (01.43) 'В (01.42), а также произведя некоторые тригонометри

ческие преобразования, получим интегралы вида
Г cos > 

J  sin I
(ах) (bx)dx, ко

торые уже вычислялись ® п. 1 настоящего приложения. Вычислив эти интегралы 
и произведя довольно громоздкие преобразования, окончательно получим:

где

Киы(0) =  {[cos До (к, і) т +  1] R — sin Дш (к, і)х Р}окАщк )̂

КіЫ (°) =  — Ң ( t c o s  Д с о  ( * >  О т —  l ] P + s i n A ü ) ( * ,  i )xR}

R  =  sin Дш (k, i) X (si aBk X +  si a Hk x - f  si ßBA x — si $Hk x ) -  

— cos Дш (k, i) X (ci aBk x — c i a H k x — ci ßBfe т +  ci $Hk x) +  

-j- (ci [Дш (k, i) +  aBk] X — ci [Дш (k , i) +  oiHk]x—ci [Аш (k, i) ■ 

+  §Bk]T +■ ci [Аш (̂ > 0 +  Ря*]T} +

(П1.46)

In
1 + Дш (k , i)

‘Bk
1 +

Дш (k, i)
§Hk

Дш (k, i)
‘•Hk

1 + Аш (k, i) 
ßßfc

P =  sin Дш (k, i) X (ci aBk X — ci aHk x ~  ci ßBfe x +  ci §Hk r )  ■ 

+  cos Дш (k , i) X (si aBk X -f  si ßBft x +  si ßBfe x — si ßBft x) -  

— (si [Дш (k, i) +  aBk] X +  si [Дш (k, i) +  aHk ] x +

+  si [Дш (k, i) +  ßBA] T — si [Дш (k, i) +  ßHA. ] t} 

ab

(П1.47)

Слагаемое вида ln 

того, что
cd

выражения для R в і(П 1.47) получено с учетом 

1
lim ci X  =  — 1п- 
I JC I -О V I X I

(П1.48)

где у = constÄ  1,78. Формула (іШ.48) использована также для вычисления члена 
sinAcö(è, і')0(сіавь0—сЬаяьО—сі РвьО-Ьсі Ря&О), являющегося слагаемым в пра
вой части 'выражения для Р. Используя (Ш.48), легко показать, что этот член 
равен нулю.

Выражение і(Пі1.47) можно несколько упростить, используя асимптотические 
л cos X sin X

выражения: si х — ------- сі к « ------ справедливые при х^> 1. Это приме

нимо к аргументам $внх, ßиkX, [іДш(&, і')+рві]т, (AtojfA, і)+§нк]х функций si 
и сі в (П1.47). Тогда, учитывая характер функций six , можно показать, что

(si ßBA X — si $Hk X) C (si a Bk X +  si a Hk x) и (si [Дш (k, i) +  ßBfe]T —si [Дш (k, / )+  

+§я* 1 T> << <si 0 + ав*] T +  si [A® (*- 0 + a Ht] f>.
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Это позволяет пренебречь в (П1.47) членами, соответствующими левым частям 
указанных неравенств. Тогда вместо (П1.47) получим

R  =  sin Дсо (&, і) х (si a B k  х - f  si a H k  x) — cos Aco (k , i )  x  x

sin ßBft X  sin ßHÉ X
+X i ci a B k  т — ci a H k  X

Pßfc X $ H k  x  

+  (ci Aco (k , i) +  ctßA] X  — ci [ Aco (k , i) +  a H k  ] x  — 

sin [Aco (k , i) - f  ßBfe] X  sin [Aco ( k ,  i )  +  ßHÄ] x

[Aco (k, i) +  ßBÄ] X [Aco (k, i) +  ß//É] T +

+  In

Доо(&, i)
лВк

Aco (k , i)
Рщ>

Aco ( k ,  i)
a H k

1 + Aco (k , i)

$ B k

rsin ßBÄ T sin ßBft X
P =  sinAco(£, i) X ^ c i a BftT — c i a BftT

-f- cos Aco (k , /) T (si aBk x  +  si a Hk x) — {si [Aco ( k ,  i) - f  a Bk\  x  +  

+  si [Дсо(£, i) + a Hk] X)

. (П1.47a)

При вычислении Киы(0) и К*даіі(О) по (П1.46) с учетом (П1.47) или (Ш.47а) 
следует использовать выражения (П1.14), (П1.44) и (П1.45). В настоящей ра
боте вычисления Кпы(0) и K * n h i ( 0 )  производились для случая ортогональных 
сигналов (е=0), что приводит к результату sinAco(fe, і)т= 0 , cos Aco (ft, і)т=1. 
В этом случае К*пчі(0)= 0, а Knki(0) определяется выражением

Knki (0) — 4зтДсо (k , і)

+  ci [Aco (k, I) +  a BA] T-

ci a H k  X — ci a B k  x  — ci [Aco ( k ,  i )  +  a H k j r  +  

sinßHÄT sinßBAT sin [Aco(M)+ßB*] *

P H k X P B k  x [Aco (k , i )  -f- ßBft] X

sin [Дсо ( k ,  і )  +  ßBj5.] X
, Aco(£, 0 1 Г, , Aco(é, i) ' 

a B k  J 1. P H k

[Дсо (k, i) +  f,Hk] X +  ІП Г, , Aö>(ä, o ] г, , А“ (й> i)
a H k  j L PB k .

(П1.49)

Значение дисперсии a2j, /е{/п} определяется выражением a2j = Ks  njj(0). 
Пользуясь (П1.33) при <t=x,  а также (П1.46) и (П1.47а), после преобразований 
получим

ѵот
4л

1 — cosaBy t  1— cos а ні х
si a By- X -f  si a H i  x

H i

■Hj aB/t aHj t (П1.50)

Основную трудность при -вычислении о 2/ составляет раскрытие неопределен

ностей вида .
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Ci [A(0 (/, /) - f  aBj] X — Ci aBj t  _ ci [Aco (/, j) +  aHj] т — ci aHj; t

До)(/, /)
sin [Ao> (/, /) +  ßB/]T

Дш(/, /) 
sin ßß/1

[Aco (/, /) -j- ßö/ T
Aco(/, /) 

sin [Aco (/, j) +  Ря / ] t  

[Aco (/, /) +  ßH/] T

sinßW;. T

Ря/ 'r

ln

Aco (/, ;)
Aco (/, j) 

aHi
Aco (/, /) 1 I Aco (/, /)

*я/ Рв/

(П1.51)

Aco (/, /)

Раскрытие этих неопределенностей производится по правилу Лопиталя. Про
изводная числителей первых двух членов в (П1.51) по Дю(7, j) находится путем

dt
С cos(a-{-b)t

приведения выражения сь{а-\-Ь)х к виду \ -------------
о

правила дифференцирования иод знаком интеграла, что дает 
т

d Р cos (а +  Ь) t cos (а +  b) т — 1
---- \ ------------------ dt =  ----------------------  •
da J  t a  -f- b

о

и использования

Третий и четвертый члены в (Ш.6ІІ) после раскрытия неопределенности 
дают результат вида

ß,7 т cos ß,-/T — sin ß,-/T
1,

поскольку ßijT » ,l (ßij =  ßfij или ßHj). Это позволяет пренебречь этими членами 
« конечном выражении (П1.50). Пятый член в (П1.51) после раскрытия неопре
деленности обращается в нуль.

Вычисление коэффициентов взаимной корреляции pn*i л р*вні, определяемых 
согласно (№.31) и (П1.32) как

РпЫ —
KnkiJO)
OkOi Рп ki СТАСг,-

сводится теперь к подстановке в эти выражения значений K nki {0)  л  К *п м  из 
(П1.46) с учетом (П1.47) или (П1.47а), а также сгк и ,Оі из (Ш.-50). Для част
ного случая ортогональных сигналов, как показано выше, K*nk іі( 0 ) = 0  л , значит, 
р*пй< =  0, а Kaki (0) определяется (П1.49).

Определение величины ѵЯОп

Величина оДОш как видно из (5.11) и >(5.13), определяет минимальное зна
чение переходной помехи, которое еще имеет смысл учитывать. Для пояснения 
способа ее определения предположим, что найдена зависимость Pc«.e.n~f(H2)
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при <7=const, /Cn =  const, m =const (оплошная кривая на рис. П1.2). Здесь же 
отмечено заданное значение Ясв.е.и =  /5о и соответствующее ему значение Я = Я 0. 
Указано также значение Рсб.е.и = Рі, определяющее максимально допустимое 
ухудшение помехоустойчивости АР = Рі—Po, которое можно не учитывать. Оче-

Pi — Poвидно, что в соответствии с і(5Л0) можно записать----- - ------ ^ ß ,  где ß > 0  —
Р о

наперед выбранное число.
Построим теперь новую зависимость РСб.еи=}(Н'г) яри тех же условиях, 

но учтя помеху еще от одного тактового интервала Ці((<7+і1, £)• Если график 
этой зависимости пересекает прямую Я =  Я 0 ниже точки Р = Р і ,  то действием 
помехи 1 , k) можно пренебречь. Очевидно, что значению иДОп соответст
вует такая помеха иДд+Ц, к), для которой функция Рсь.е.ъ=((Нг) при Н=Но 
имеет значение Рі (пунктирная кривая на рис. П 1 .2).

Рис. П.1.2

Т а б л и ц а  П1.9

Ро ІО“ 3 ІО- 7

ѴДОП 0,0065 0,0056

Вся трудность описанной методики заключается в вычислении функций 
ЯСб-е.и=/|Я2) с учетом межцусиімвольных помех. Поэтому целесообразно найти 
какую-то более простую методику, примирившись с неизбежным ухудшением 
точности расчета. Такая методика может быть основана на допущении, что до-

Д  Я
бавление помехи идоп эквивалентно уменьшению Н0 до Я і, т. е. ——— =

Я о
Я #  —  Я х

=  ---- -------®доп (рис. П 1 . 2 ) .  Это позволяет вычислять функцию Р с б . е . и = / ( Я 2)
Яо

только один раз. Дальнейшее упрощение состоит в том, что истинная функция 
Ясб.е.и— }(Нг) заменяется ее значением при Яп->°°, что одновременно означает 
и <7= 0. Другими словами, вычисляется функция / >с б . е . и = / ( Я 2)  для неискажаю- 
щего канала (штрих-пунктирная кривая на рис. П 1 .2 ). Яісио, что всегда Д Я '^ Д Я

АН’
и найденное, таким образом, значение г>'ДОп =  — — удовлетворяет условию

у ' д о п ^ Ц д о п . Это позволяет считать ѵ'ДОп оценкой снизу ц ДОп.
Для определения ѵ’доп составим уравнение по типу<(5.10):

Учитывая, что Я 'і =  Я '0 / 1 —

^сб.е.и ( ^ l )  ~  ^сб.е.и  (^o) — ß ^сб.е.н (^o) • 

AH'
Яп

(П1.52)

=  Я'о(1—о'доп) И  Рсб.е.гі(Н'о) =Ро, для рас

сматриваемого здесь случая простейшей модели іСІПДИ с М.ЧМ получим 
из і(;П1.Б2)
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т — 1
2/СэнтР^изб.неир т

exp - Т О - ^ п )2

т — 1
Используя уравнение 2ЛЭнтрЛизб.непр logs™ ехР \ ~ij~ ) =  Po

=  Ро(1 +  Р)- (П1-53>

2 \

УДОП
ІП2ЛэнтрКИзб.неПр І0&  т

1 —-
т — 1 ■Р.(1 +  Р)

2ЛэнтрК„зб.непр log* т  
ІП --------------і----------- Po

(Ш . 54)

из (Ш .53), после преобразований получим приближенно
Значения ѵ'лоп, рассчитанные по (ІИ.54) для ЯэнтрЛизб.непр — 4, т —2, г  — 

=  ІО-3, ІО-7, ß=0,2, приведены в табл. П1.9. Очевидно, что в силу структуры 
(П 1 .54), а также с'учетом того, что о'доп^Одоп, можно для широкого диапа
зона значений / С э н т р ,  Л н з б . н е п р ,  t n ,  Po я  iß принять

И д о п  =  0 , 0 1 .  ( П 1 . 55)



П Р И Л О Ж Е Н И Е  2

ВЛИЯНИЕ ВНЕШНЕЙ СРЕДЫ И НЕИДЕАЛЬНОСТЕЙ ЭЛЕМЕНТОВ 

АППАРАТУРЫ НА ВНЕШНИЕ ПАРАМЕТРЫ СПДИ;

ВОПРОСЫ ТЕХНИЧЕСКОЙ РЕАЛИЗАЦИИ СПДИ

В реальных условиях любая СПДИ подвержена дестабилизирующим воз
действиям внешней среды, что приводит к флуктуациям ее внутренних парамет
ров. Как говорилось в § 4.1, учет .внешних воздействий на теоретическом этапе 
оценки нежелателен, поскольку резко усложняется и без того сложная модель 
СПДИ. Однако полное игнорирование влияния внешних воздействий тоже невоз
можно. Разумный компромисс состоит в том, чтобы учесть эти воздействия на 
последующих этапах оценки.

Элементы реальной аппаратуры неизбежно отличаются от идеализированных, 
принятых при теоретическом анализе. Поэтому на последующих этапах оценки 
желательно также оценить последствия этих отклонений хотя бы для наиболее 
важных элементов.

Важное значение имеют вопросы технической реализации СПДИ, особенно 
некоторых специфических элементов, решаемое на этапах проектирования и кон
струирования.

В настоящем приложении проводится краткий обзор перечисленных вопросов- 
по материалам ‘) '[96— 103, 124—1:27, 129, 138, 139, 142, 106]. Краткость обзора 
объясняется ограниченным объемом книги. Вообще же эти вопросы чрезвычайно 
важны для практики, и их дальнейшая разработка весьма .актуальна.

Наиболее опасными последствиями дестабилизирующего влияния внешней: 
среды является рассинхронизация по частоте и 'времени. Эти вопросы рассмот
рены -в [іІОІ, 106, 107, Г26, 127, 129, 166]. Показано, что зависимость ухудшения 
помехоустойчивости от степени рассинхронизации имеет нелинейный характер,, 
причем крутизна этой функции растет с ростом аргумента. Получены соответ
ствующие формулы и графики.

Весьма важным является вывод о том, что 'СПДИ с МПС сохраняет преи
мущество перед бинарными и при наличии рассинхронизации. Более того, во 
многих случаях это преимущество даже увеличивается.

Одним из важнейших вопросов, связанных с неизбежным отличием элемен
тов реальной аппаратуры от идеализированных, является вопрос об оптимальных 
фильтрах в декодере сигнала '(реальных интеграторах РИ), поскольку пара
метры РИ существенно влияют на помехоустойчивость. Эти вопросы рассмотре
ны в [96, '98, 99, 1-01, 102, 1Q4, .126, 138, 139, 142]. Основной результат прямецитель- 
нсі -к вопросу о требуемом значении добротности додетекторного РИ состоит в 
том, что она не превышает нескольких сотен, а .иногда даже десятков, причем 
этот вывод справедлив как при отсутствии рассинхронизации по частоте и вре
мени, так и -при ее наличии как для -бинарных, так и для многопозиционных 
СПДИ. Это позволяет реализовать додетекторный РИ из обычных катушек ин
дуктивностей и конденсаторов. О практическом значении полученного резуль
тата говорит то, что ранее полагалось необходимым доводить добротность РИ 
до тысяч и даже десятков тысяч, что весьма затрудняло их техническую реали
зацию.

Аналогичные результаты получены и для случая последетекто-р-ного интегри
рования. Вопрос о расчете и технической реализации РИ (как додетекторных, 
так и поеледетѳктор.ных) рассмотрен в указанных выше работах со всеми необ
ходимыми подробностями. *)

*) Исключение составляет вопрос о технической реализации задающего гене
ратора для СПДИ с МЧМ, рассмотренный более полно в связи с тем, что ранее 
пгі нами н-е публиковался.
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Вопросы расчета и технической реализации некоторых других элементов 
СПДИ (разрядных ключей, детекторов, решающих устройств, усилителей ит.п.) 
рассмотрены .в {97, 100, Ю1, 15в, 166], где име
ется также библиография, в частности, ссылки 
на {6, 34, 65]. Укажем также [121], где рас
смотрены оптоэлектронные диоды, перспектив
ные для применения в качестве (разрядных 
(ключей.

Конечно, перечисленные выше работы не 
исчерпывают тему, но они могут служить осно
вой для реального проектирования и разра
ботки его методики. Одновременно получен
ные результаты позволяют вынести сужде
ние о том, что техническая реализация СПДИ 
с МПС имеет тот же порядок сложности, что 
и бинарных СПДИ. Это укрепляет сделанный 
на этапе теоретической оценки .вывод о пре
имуществах СПДИ с МПС перед бинарными.

Проведенный выше обзор охватывает 
элементы приемной части СПДИ. Очевидно, 
что аналогичное рассмотрение требуется и 
для передающей части. Ниже рассматривают
ся вопросы технической реализации одного из 
наиболее (важных элементов передающей 
части С П Д И — задающего генератора /ЗГ/.

Задающим генератором здесь называется часть кодера сигнала ((рис. 1.6), 
включающая .в себя генератор переносчика -и модулятор его информационного 
параметра *).

Реализация ЗГ  для СПДИ с МЧМ возможна различными методами, иллю
стрирующимися на рис. П2.1. Структурная схема рис. П2.1а, иллюстрирующая 
первый метод, содержит т генераторов (Г) фиксированных частот /о, . . . ,  f m - 1.  
Подключение одного из генераторов ко входу передатчика осуществляется с по
мощью модулятора (М), управляемого видеоимпульсами с выхода кодера сооб
щения. Функции модулятора в данном случае может выполнять какое-либо k o m j - 

мутирующее устройство. Второй метод иллюстрируется структурной схемой 
рис. П2.16. Он состоит в том, что частота (Г) может .принимать одно из фик
сированных значений / о ,  . . . ,  f m - i -  Наконец, идея третьего метода (рис. П2.1е) 
состоит в том, что фиксированная частота (Г) делится ,в управляемом делителе

Г

Рис. П.1.3

(ДЧ) в Пі, te{m } раз, так что на выходе ДЧ  получим /д ц  — ' Д і,іе{т }

Значение Пі, fe{m} устанавливается М.
Рассмотрим кратко достоинства и недостатки каждого из этих методов. Ос

новное достоинство первого метода состоит в том, что генераторы Ль fe{m} 
являются автономными, с фиксированными настройками, что облегчает получе
ние .высокой стабильности частоты каждого из них. Основной недостаток — на
личие скачка фазы при переходе от частоты ft  к частоте /Дг, /е { т } ) ,  что при
водит к расширению спектра сигнала. Другой недостаток — необходимость 
иметь т генераторов, что особенно существенно при

Основное достоинство второго метода состоит в возможности обойтись од
ним генератором, а также отсутствии скачка фазы при переходе на другую ча
стоту. Но зато этот генератор должен перестраиваться по частоте, что понижает 
его частотную стабильность. Кроме того, возникают известные трудности в обес
печении равенства амплитуд сигналов на всех частотах f iß fe{m }.

Третий метод совмещает в себе достоинства первого и .второго при одно
временном устранении присущих им недостатков. Действительно, в этом случае

1 ) 'Для случая т]=1, ß=il в .составе ЗГ  имеется один модулятор (рис. 1 .6а), 
а для т ] > 1 , ß = l  — соответственно "п модуляторов (рис. 1 .66). При т ] > 1 , ß > l  
ЗГ  состоит из ß генераторов, на каждый из которых действует р модуляторов 
(рис. І.бв).
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т р е б у е т с я  т о л ь к о  о д и н  г е н е р а т о р , к а к  в о  в т о р о м  м е т о д е ,  н о  он  я в л я е т с я  а в т о н о м 
ны м  ,и н еп е р е ст р а .и в а ѳ м ы м  п о  ч а с т о т е ,к а к  в .п е р в о м  м е т о д е . С л е д о в а т е л ь н о , о б е с 
п е ч и в а е т с я  в ы со к а я  с т а б и л ь н о с т ь  ч а с т о т . М о ж н о  т а к ж е  о б е с п е ч и т ь  о т с у т с т в и е  
с к а ч к а  ф а зы  п р и  с м е н е  ч а с т о т .

В  л и т е р а т у р е  о п и с а н ы  р а зл и ч н ы е  м о д и ф и к а ц и и  к а ж д о г о  и з  .р а с с м о т р е н н ы х  
м е т о д о в . Т а к , и з в е с т н ы  м о д и ф и к а ц и и  п е р в о г о  м е т о д а , п о з в о л я ю щ и е  о с л а б и т ь  
о д и н  и з  с у щ е с т в е н н ы х  е г о  н е д о с т а т к о в  —  с к а ч о к  ф а з ы  п р и  с м е н е  ч а с т о т . И д е я  
о д н о й  и з . м о д и ф и к а ц и й  с о с т о и т  в т о м , ч то  ч а ст о т ы  г е н е р а т о р о в  в ы б и р а ю т с я  р а в 

н ы м и  Ifi, i = 0 ,  т— ], г д е  1=2., 3 , 4 . . . ,  а з а т е м  ч а с т о т а  п о н и ж а е т с я  в  I р а з  с  п о 
м о щ ь ю  д е л и т е л я  ч а с т о т ы , в к л ю ч е н н о г о  п о с л е  м о д у л я т о р а . С к ач к и  ф а зы  у м е н ь ш а 
ю т с я  т о ж е  в I р а з . Т а к и е  м о д и ф и к а ц и и  о п и са н ы , н а п р и м е р , .в [0 7 , 90 ]. И д е я  д р у г о й  
м о д и ф и к а ц и и  с о с т о и т  в о б е с п е ч е н и и  в за и м н о й  с и н х р о н и з а ц и и  в с е х  г е н е р а т о р о в  
н а  г а р м о н и к а х  и л и  с у б г а р м о н и к а х  [87 ].

В т о р о й  м е т о ^  и м е е т  т а к ж е  д в е  о с н о в н ы е  м о д и ф и к а ц и и . О д н а  и з  н и х  с о с т о и т  
в т о м , ч т о  в к а ч е с т в е  г е н е р а т о р а  и с п о л ь з у е т с я  к в а р ц е в ы й  г е н е р а т о р , ч ем  д о с т и 
г а е т с я  в ы с о к а я  с т а б и л ь н о с т ь  ч а ст о т ы . В о з м о ж н о с т и  р е а л и з а ц и и  э т о й  м о д и ф и 
к а ц и и  и с с л е д о в а н ы  в І[і5, 7 4 , 140]. Д р у г а я  м о д и ф и к а ц и я  с о с т о и т  в т о м , ч т о  с и г 
н ал ы  с  в ы х о д а , г е н е р а т о р а  ч а ст о т ы  f4 п о с т у п а ю т  н а  с м е с и т е л ь , н а  в т о р о й  в х о д  
к о т о р о г о  п о с т у п а е т  г а р м о н и ч е с к о е  н а п р я ж е н и е  о т  в ы с о к о с т а б и л ь н о г о  э т а л о н н о г о  
г е н е р а т о р а  ф и к с и р о в а н н о й  ч а ст о т ы  / ч. Н а  в ы х о д е  с м е с и т е л я  с  п о м о щ ь ю  ф и л ь т р а  
в ы д е л я е т с я  ч а с т о т а  ^ с м = / ч + / э т .  З а т е м  о с у щ е с т в л я е т с я  д е л е н и е  ч а ст о т ы  і/см  «

I р а з . В  р е з у л ь т а т е  н е с т а б и л ь н о с т ь  ч а с т о т ы  —  б у д е т  в I р а з  м е н ь ш е  н е с т а 

б и л ь н о с т и  ч а ст о т ы  if г- Т а к а я  м о д и ф и к а ц и я  о п и с а н а  ,в [91 ].
Т р ет и й  м е т о д  о п и с а н  в  [1 7 , (18, 80 ] и  т а к ж е  д о п у с к а е т  р а зл и ч н ы е  м о д и ф и к а 

ц и и , в ч а с т н о с т и , м а н и п у л я ц и я  ч а ст о т ы  м о ж е т  о с у щ е с т в л я т ь с я  с  р а з р ы в о м  и  
б е з  р а з р ы в а  ф а з ы .

П о -в и д и м о м у , с т р у к т у р н а я  с х е м а  р и с . П 2 .1 в  и л л ю с т р и р у е т  л и ш ь  ч а с т н ы й  
с л у ч а й  н е к о е г о  о б щ е г о  м е т о д а  п о л у ч е н и я  м о д у л и р о в а н н ы х  к о л е б а н и й , к о н к р е т 
н ы е р е а л и з а ц и и  к о т о р о г о  о п р е д е л я ю т с я  в и д о м  ф у н к ц и о н а л ь н ы х  п р е о б р а з о в а н и й  в 
б л о к е , у с т а н а в л и в а е м о м  в м е с т о  ДЧ.  В  ч а с т н о с т и , в [1 8 6 ] о п и с а н а  о д н а  и з  т а к и х  
с х е м  д л я  о с у щ е с т в л е н и я  ч а с т о т н о й  .м а н и п у л я ц и и .

С в е д е н и я  о п р а к т и ч еск и  р е а л и з о в а н н ы х  ЗГ  д л я  С П Д И  с  М Ч М  р а з б р о с а н ы  
п о  м н о г о ч и сл ен н ы м  и з д а н и я м , в т о м  ч и с л е  в е д о м с т в е н н о г о  х а р а к т е р а , в к л ю ч а я  
о п и с а н и я  а п п а р а т у р ы . И з  ч и с л а  р а б о т ,  о п у б л и к о в а н н ы х  в  и з д а н и я х  б о л е е  ш и р о 
к о г о  р а с п р о с т р а н е н и я , у к а ж е м  н а  [2 7 , 33].

В о п р о с ы  т е х н и ч е с к о й  р е а л и з а ц и и  ЗГ  д л я  С П Д И  с  М Ф М  і(М О Ф М ) и з л о ж е 
ны , н а п р и м е р , в (7 , 17, 18, 41 ], г д е  и м е е т с я  т а к ж е  с о о т в е т с т в у ю щ а я  б и б л и о г р а ф и я .

С л е д у е т  з а м е т и т ь , ч то  н а б л ю д а ю щ и й с я  в н а с т о я щ е е  в р е м я  п р о ц е с с  в н е д р е 
н и я  м и к р о эл е к т р о н и к и  и д и с к р е т н ы х  л о г и ч е с к и х  с х е м  з а т р а г и в а е т  и о б л а с т ь  т е х 
н и ч ес к о й  р е а л и з а ц и и  ЗГ.  Н а и б о л е е  п е р с п е к т и в н ы м  в  э т о м  о т н о ш е н и и  я в л я е т с я  
м е т о д , и л л ю с т р и р у ю щ и й с я  р и с. П 2 Л в , г д е  б л о к  ДЧ  о т о б р а ж а е т  ч а ст н ы й  с л у ч а й  
ф у н к ц и о н а л ь н ы х  п р е о б р а з о в а н и й  п е р е н о с ч и к а .

И з л о ж е н н ы е  д а н н ы е  п о з в о л я ю т  с о с т а в и т ь  п р е д с т а в л е н и е  о .м е т о д а х  т е х н и 
ч еск о й  р е а л и з а ц и и  ЗГ,  с л о ж н о с т и  п о л у ч а ю щ и х с я  т е х н и ч е с к и х  р е ш е н и й  и  т. д .  
О д н а к о  д л я  о б о с н о в а н н о г о  в ы б о р а  т о й  и л и  и н о й  с х е м ы  и е е  э л е м е н т о в  т р е б у е т с я  
п р о д е л а т ь  с е р ь е з н у ю  р а б о т у  п о  о б о б щ е н и ю  и с р а в н и т е л ь н о м у  а н а л и з у  р а зл и ч н ы х  
т е х н и ч е с к и х  р еш ен и й . Н е о б х о д и м о с т ь  в т а к о й  р а б о т е  н а з р е л а , а с а м а  р а б о т а  
м о г л а  бы  с о с т а в и т ь  п р е д м е т  с е р ь е з н о г о  н а у ч н о -т е х н и ч е с к о г о  и с с л е д о в а н и я .
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